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Resume 
Les antennes a membrane depliable represented une alternative prometteuse pour 
les prochaines generations de satellites de teledetection. A cause des contraintes 
physiques exigees, ces antennes doivent avoir une tres faible epaisseur. Au cours des 
dernieres annees, les chercheurs ont reussi a realiser des surfaces reflechissantes a base de 
structures periodiques. Les proprietes electromagnetiques de ces dernieres conferent aux 
antennes membranes une faible epaisseur et ameliorant leur efficacite. L'utilisation de 
telles structures s'avere avantageuse quant a la facilite de leur fabrication basee sur la 
technologie des circuits imprimes, conduisant ainsi a une economie considerable sur le 
cout, le volume et le temps de fabrication. 
Dans ce travail, on propose deux nouvelles structures periodiques se comportant 
comme un conducteur magnetique artificiel fonctionnant dans la bande C. Une etude 
parametrique relative a leur performance est effectuee. Une antenne membrane composee 
d'un reflecteur et de plusieurs types d'elements rayonnants a ete fabriquee et assemblee. 
La performance electromagnetique de cette antenne a ete etudiee et comparee a celle d'un 
modele analytique base sur la theorie d'image et la theorie des antennes reseaux. 
Une nouvelle application s'inspirant de la reponse electromagnetique du reflecteur 
est proposee. Cette application a pour but de reduire le depointage avec la frequence de 
Tangle de faisceau de rayonnement principal des antennes reseaux alimentees en serie. 
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Abstract 
Deployable membrane antennas present a promising alternative for future 
generations of remote sensing satellites. Due to required physical constraints, the 
antennas must be characterized by a very low profile. In recent years, scientists have 
succeeded in designing reflective surfaces based on periodic structures. Electromagnetic 
properties of these surfaces allow the fabrication of thinner and more efficient membrane 
antennas that may be manufactured with printed circuit technologies, ensuring 
considerable savings in cost, volume and fabrication time. 
This work proposes two new periodic artificial magnetic conductor structures for 
C band applications. A parametric study related to their performance is presented. A 
membrane antenna composed of a reflector and many types of radiated elements has been 
fabricated and assembled. The electromagnetic performance of this antenna has been 
studied and compared to that of an analytic model based on image theory and array 
antenna theory. 
A new application inspired from the electromagnetic response of the reflector was 
proposed in order to reduce the main lobe beam squint of series fed array antenna. 
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1 
0. Introduction 
Les antennes membranes sont generalement composees d'elements rayonnants 
distribues sur un reflecteur metallique. Ce dernier se comporte comme un conducteur 
electrique parfait (CEP), car il reflechit une onde incidente en inversant la phase. Par 
consequent, un effet destructif est genere lorsqu'un element rayonnant est positionne a 
proximite d'un tel reflecteur. L'inversement de la phase peut etre compense lorsque 
l'element rayonnant est positionne a un quart de longueur d'onde par rapport au plan 
reflecteur. 
Recemment, les chercheurs ont reussi a realiser des surfaces reflechissantes 
constitutes de structures periodiques. A certaines frequences, ces structures se 
comportent comme des surfaces a conducteur magnetique parfait (CMP), car elles 
reflechissent les ondes incidentes sans inversion de phase. Elles sont classifies sous le 
nom de surfaces a conducteur magnetique artificiel (CMA). Cette propriete 
electromagnetique permet de positionner les elements rayonnants d'une antenne 
membrane a proximite du reflecteur et de diminuer par consequence son epaisseur, 
reduisant considerablement le volume de l'espace occupe. 
Les objectifs vises dans ce memoire sont: 
• Etudier le comportement electromagnetique des elements rayonnants a proximite 
des reflecteurs a CMA. Ce comportement est sensible a plusieurs facteurs. Ceux-
ci peuvent etre entre autres, 1'orientation et la distribution de ces elements, la 
2 
distance de separation entres ces derniers et le plan du reflecteur, la structure et le 
type de reflecteur a CMA utilise ; 
• Concevoir des structures a CMA compactes, afin d'augmenter la stabilite de ces 
structures par rapport aux angles d'incidence ; 
• Fabriquer ces structures et verifier leur comportement experimentalement; 
• Realiser une antenne a profile bas en utilisant un reflecteur a CMA. 
Le memoire est compose de cinq chapitres. Dans le premier chapitre, une revue 
bibliographique presente les structures periodiques ainsi que leurs caracteristiques, leurs 
principales applications et les defis entourant leur fabrication. Dans le deuxieme 
chapitre, on etudiera un cas particulier des structures periodiques; il s'agit en 
l'occurrence des structures periodiques uniplanaires. L'etude sera basee sur la theorie de 
surface a selection de frequence (SSF) et la methode des lignes de transmission. Dans le 
troisieme chapitre, deux nouvelles structures proposees seront simulees avant de les 
soumettre a une etude parametrique relative a leur performance. Dans le quatrieme 
chapitre, on presente les resultats des mesures experimentales du rayonnement de 
plusieurs types d'antennes positionnees a proximite de deux types de reflecteurs, un a 
CMA et un autre de memes dimensions en metal. Les effets de ces reflecteurs sur le 
rayonnement sont compares et un modele analytique base sur la theorie des images et la 
theorie des antennes reseaux est propose. Les mesures experimentales sont ensuite 
comparees avec les simulations et le modele analytique propose. Par la suite, une 
nouvelle application utilisant les reflecteurs CMA sera proposee. Cette application a 
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pour but de reduire le depointage avec la frequence de Tangle de faisceau de 
rayonnement principal des antennes reseaux alimentees en serie. Finalement une antenne 
membrane a CMA de tres petite epaisseur est fabriquee. Les resultats de mesures du 
rayonnement de cette antenne sont compares a ceux obtenus dans le cas d'une antenne 
membrane a reflecteur metallique de memes dimensions. Dans le dernier chapitre, on 
presente le bilan des resultats obtenus dans ce memoire ainsi que des perspectives de 
travaux futurs possibles. 
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1. Introduction aux materiaux a bandes interdites photoniques 
Les materiaux a bandes interdites photoniques (BIP en francais, PBG en anglais 
(Photonic Band Gap)) sont des structures periodiques dans lesquelles la propagation des 
ondes est interdite a certaines bandes de frequences et pour certains angles d'incidence. 
Des le debut des annees 90, ces structures ont fait l'objet de recherche pour un large 
eventail d'applications dans la bande visible de frequences. Profitant de la technologie 
heritee de l'industrie des semi-conducteurs, plusieurs types de structures BIP 
periodiques unidimensionnelles (ID), bidimensionnelles (2D) et tridimensionnelles (3D) 
ont ete fabriquees et caracterisees experimentalement [1-3]. 
De nos jours, les logiciels de simulations commerciaux permettent aux 
scientifiques d'etudier de nouvelles generations d'antennes ayant des formes 
geometriques de haute complexity et integrant de nouveaux materiaux. Appuyee a la fois 
par cette evolution au niveau logiciel et de la rapidite des calculs informatiques, la 
recherche permet d'analyser de nouvelles structures periodiques impliquant une large 
gamme d'applications et couvrant les bandes d'ondes millimetriques et centimetriques. 
En presence d'une onde incidente, le comportement des structures periodiques 
bidimensionnelles peut etre assimile a celui d'un circuit LC parallele ayant une 
frequence de resonance fr. Par analogie avec les structures BIP, ces structures possedent 
une ou plusieurs bandes pour lesquelles la propagation des ondes de surface est interdite. 
D' autre part, lorsque l'onde incidente est plane, elle se reflechit (a certaines 
frequences) sans inversion de phase. Ce comportement est du principalement a 
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1'augmentation de l'impedance equivalente Zs de la structure a la frequence fr. Partant 
de ce fait, ces structures sont identifies comme des structures a surfaces hautes 
impedances SHI. Leur comportement equivalent a celui d'un circuit LC sera explique 
plus en detail dans les chapitres suivants. 
Le present chapitre a pour objectif de presenter les structures periodiques 2D. 
D'abord, on expose de facon generale la structure SHI. On presente ensuite quelques 
modeles ainsi que leurs caracteristiques avant d'aborder les differentes techniques de 
mesures et de simulations utilisees. Finalement, on presente quelques applications 
recentes. 
1.1. Description generale des surfaces a haute impedance 
Les structures SHI sont generalement constitutes de deux ou plusieurs couches 
conductrices separees entre elles par une ou plusieurs couches de dielectrique. Les 
couches conductrices superieures sont concues de facon a former un motif periodique 
d'une quelconque forme geometrique (par abus de langage, on utilise souvent le terme 
anglais patch pour designer ces motifs). La couche inferieure est un plan de masse. Dans 
un reseau periodique a maille rectangulaire, les patchs sont places periodiquement selon 
deux axes orthogonaux. Ces patchs sont separes entre eux par une distance fixe, le pas 
du reseau pouvant etre different suivant les deux axes. L'une des premieres structures 
SHI fonctionnant dans la bande millimetrique est celle de forme champignon presentee 
par D. F. Sievenpiper [4] et montree a la figure 1-1 (a). 
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Figure 1-1 Exemples des structures periodiques 2D trouvees dans la litterature. (a) Structure 
champignons hexagonaux presentee par Sievenpiper [4], (b) structure champignons carres [4], (c) 
structure spirale [5],(d) structure champignons carres de periodes distinctes selon x et y [6], (e) et (f) 
structures periodiques uniplanaires [7] (sans via). 
L'ensemble d'un patch hexagonal avec son via constitue une cellule de forme 
champignon. En presence d'une onde incidente, une charge electrique sera accumulee 
dans le gap entre deux cellules contigiies (voir Figure 1-2 (a)), induisant un effet 
capacitif C. Par la suite, le deplacement de cette charge genere un courant sur les 
couches conductrices et dans les vias, creant a son tour un effet inductif L. Lorsque la 
grandeur de la cellule devient petite par rapport a la longueur d'onde 1 (< 0.25X), il est 
possible de modeliser la structure par des elements distribues. Dans ce cas, le modele 
equivalent est un ensemble de circuits LC parallele presente dans la figure 1-2 (b). 
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Figure 1-2 Comportement LC equivalent de la structure champignons (a) illustration de la capacite 
et de l'inductance generee entre deux cellules de la structure, (b) modele equivalent d'elements 
distribues (un circuit LC parallele) 
Presentement, on trouve dans la litterature d'autres formes de structures 
periodiques. La Figure 1-1 (a)-(f) montre quelques modeles des ces structures dont les 
patchs possedent des formes geometriques et des dimensions variant selon la 
configuration, la performance souhaitee, les materiaux disponibles, la frequence 
d'operation et le type d'application. Les structures periodiques uniplanaires [8] ne 
necessitent pas de vias entre les couches conductrices et le plan de masse (1-1 (e) et (f)). 
Elles ont le meme comportement LC decrit auparavant. Ces structures seront etudiees en 
detail dans les chapitres suivants. 
1.2. Les caracteristiques generates des surfaces a haute impedance 
En presence d'une onde plane incidente, les structures periodiques possedent 
generalement deux proprietes electromagnetiques. La premiere propriete se manifeste 
par la presence d'une bande electromagnetique interdite (BEI en francais, 
Electromagnetic Band Gap EBG en anglais) autour defr, ou l'onde de surface ne peut se 
propager dans le substrat de la structure. La deuxieme propriete se traduit par le 
comportement equivalent a celui d'un conducteur magnetique lorsque la frequence 
utilisee est proche de fr. Dans ces conditions, l'onde incidente est reflechie sans 
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inversion de phase. A cause de cette derniere propriete, ces structures prennent 
egalement le nom de surfaces a Conducteur Magnetique Artificiel (CMA). 
1.2.1. Caracterisation des bandes electromagnetiques interdites 
La plupart des structures BIP utilisees en micro-ondes sont des structures 
bidimensionnelles, comme celles montrees a la Figure 1-1. Afin de caracteriser ces 
structures periodiques, les ingenieurs utilisent souvent des logiciels bases sur des 
methodes numeriques comme: l'approche d'expansion d'ondes planes [9], la methode 
des moments, la methode des differences finies [10], la methode des elements finis [11] 
et autres [12]. La suppression des ondes de surface dans une structure periodique peut 
etre caracterisee analytiquement en calculant le diagramme de bande correspondant. Ce 
diagramme est obtenu en cherchant les frequences des modes pouvant se propager dans 
le substrat. Dans la Figure 1-3 (a) extraite de [13], on retrouve les resultats des 
simulations relatifs aux differents modes de propagation dans le substrat associe a la 
structure des champignons carres presentee dans la Figure 1-1 (b). Ces resultats 
montrent la presence d'une bande interdite autour de la frequence/=12GHz. Dans cette 
bande, aucun mode ne peut se propager dans aucune direction (soit T-X, X-M ou M-r) 
dans le substrat. II est possible de visualiser cette bande interdite experimentalement en 
mesurant l'energie transmise entre deux sondes positionnees d'un cote et de l'autre de la 
structure testee, tel qu'illustre dans les encarts des Figures 1-3 (c) et 1-3 (d). Ces figures 
montrent les resultats des mesures correspondants aux cas ou les sondes sont en 
positions verticale et horizontale respectivement. Ces deux positions correspondent aux 
9 
deux excitations TE (Transverse Electrique) et TM (Transverse Magnetique). D'apres 
ces deux figures, on remarque que la transmission (S21) mesuree est fortement attenuee a 
la bande entre 12 et 16 GHz, tel que predit par les simulations. 
0 6 12 18 24 30 0 6 12 18 24 30 
Frequence (GHz) Frequence (GHz) 
(c) (d) 
Figure 1-3 Resultats des simulations et des mesures extraites de l'article [13] (repris avec 
permission), (a) diagramme de bande , (b) la structure champignons simulee, (c) resultats des 
mesures pour le mode TM, (d) resultats des mesures pour le mode TE 
1.2.2. Caracterisation du coefficient de reflexion 
De par la simplicity de la forme geometrique des surfaces de certains modeles de 
structures BIP, il est possible de predire analytiquement les parametres L et C des 
circuits equivalents [14,15]. Cependant, ces modeles restent approximatifs et ne sont 
valides que pour un angle d'incidence nul, i.e. une direction d'incidence normale a la 
surface de la structure. Par contre, dans le cas des structures de geometric complexe et 
pour les ondes d'incidence oblique, les simulations restent le moyen le plus approprie 
pour 1'optimisation des SHI. Neanmoins, ces simulations peuvent etre validees 
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experimentalement en effectuant des mesures bi-statiques dans une chambre anechoide 
(Figure 1-4 (b)). La Figure 1-4 (a) extraite de [13], montre les resultats des mesures de 
phase du coefficient de reflexion obtenues pour la meme structure de champignons 
presentee a la section precedente. Dans ce cas, Tangle d'incidence n'est pas connu avec 
precision mais il est proche de 0° (i.e. incidence quasi normale). 
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Figure 1-4 Mesures de l'angle du coefficient de reflexion extraites de Particle [13] (repris avec 
permission), (a) l'angle de coefficient de reflexion obtenu experimentalement (repris avec 
permission), (b) modele de la chambre isolee pour les tests experimentaux 
On constate que, pour une frequence croissante, la phase du coefficient de 
reflexion varie de TV vers -IT, en passant par 0° a/r=15GHz. Ceci suggere que la structure 
se comporte comme une surface CMA a cette frequence, ce qui est coherent avec l'effet 
de coupure tres net visible a la Figure 1-3 (c) et (d). 
1.3. Les applications utilisant les structures haute impedance 
Les caracteristiques des surfaces a haute impedance decrites dans les sections 
precedentes ouvrent la porte a 1'elaboration de nouvelles applications et a 1'amelioration 
de la performance des antennes et des circuits micro-ondes. Plus loin, on decrira 
quelques applications utilisant les structures BIP. 
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Une application interessante consiste a utiliser les structures BIP comme des 
plans reflecteurs au voisinage d'antennes de type dipole. Lorsqu'une antenne dipole est 
placee parallelement a un plan reflecteur de type conducteur electrique (i.e. plan 
metallique), celui-ci produit une image inversee de l'antenne. Le rayonnement total de 
l'antenne et de son image tend vers zero au fur et a mesure que l'antenne s'approche du 
reflecteur. Pour cette raison, les antennes doivent etre gardees a une certaine distance du 
reflecteur, environ a un quart de longueur d'onde. Ceci conduit a des structures antenne-
reflecteur epaisses. Dans le but de reduire cette epaisseur, il est suggere de remplacer le 
reflecteur metallique par un reflecteur de type CMA. Dans ce cas, l'image produite par 
le reflecteur n'est pas inversee et il devient alors avantageux de rapprocher l'antenne du 
reflecteur [16]. 
Dans d'autres applications, les structures BIP sont utilisees pour augmenter les 
gains des antennes planaires, comme dans [17,18], ou une structure periodique a ete 
placee autour d'une antenne patch. Ceci a pour effet de reduire les pertes associees aux 
ondes de surface dans le substrat, augmentant par consequent l'efficacite de 
rayonnement. 
Dans [19] les structures periodiques ont ete positionnees entre deux elements 
d'une antenne reseau, ameliorant ainsi l'isolation et reduisant le couplage mutuel de ces 
deux elements. 
Une autre structure proposee dans [6] et montree dans la Figure 1-1 (d) presente 
des cellules ayant des periodes distinctes selon x et y. Par consequent, cette structure 
possede deux frequences de resonance et la phase de l'onde reflechie varie selon la 
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direction de la polarisation de l'onde incidente. Si l'onde incidente est polarisee 
diagonalement par rapport a x et y, l'onde reflechie pourra avoir une polarisation 
circulaire ou elliptique a certaines frequences. Ce changement de polarisation de l'onde 
reflechie est du aux dephasages differents subits selon les composantes x et y lors de la 
reflexion. 
Dans des applications de lignes de transmission en circuits micro-ondes, les 
structures BIP ont ete considerees dans la conception de filtres imprimes. Dans [20], le 
plan de masse en dessous d'une ligne de transmission de type micro-ruban a ete perfore 
periodiquement. Le rayon et la periode ont ete ajustes dans le but de creer une bande 
interdite dans le substrat et ainsi reduire la transmission de la ligne autour de la 
frequence demandee. 
Dans un systeme de communications, les circuits souffrent generalement du 
phenomene d'interference entre les differents modules. Ceci est du principalement au 
couplage entre les lignes de transmissions adjacentes imprimees sur le meme substrat. 
Dans [21], le plan de masse perfore a ete propose comme une solution et les resultats 
experimentaux montrent une reduction supplemental de 10 dB dans le couplage entre 
deux lignes contigiies. 
1.4. Conclusion 
Dans ce chapitre on a introduit de facon generale les structures periodiques et on 
a discute brievement de leur comportement. Les caracteristiques generales ainsi que les 
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methodes de caracterisation typiquement utilisees ont ete aussi discutees. Par la suite, on 
a introduit quelques applications recentes des BIP. 
En ce qui concerne le comportement en reflexion de ces structures, il faut noter 
que la distribution de courant induite par une onde incidente a la surface d'un BIP 
imprime depend de Tangle d'arrivee et de la polarisation de cette onde. Cette 
dependance fait en sorte que la frequence de resonance fr et done la reponse 
frequentielle du reflecteur, varie en fonction de Tangle d'incidence et de la polarisation. 
Par consequent, la tendance actuelle consiste a trouver des structures qui ont des 
performances moins sensibles a ces derniers. Dans la litterature, on trouve plusieurs 
prototypes de structures presentant une grande stabilite par rapport a Tangle d'incidence 
[22, 23, 24]. Normalement, ces structures sont compactes, i.e. qu'elles se caracterisent 
par des cellules de petite taille par rapport a la longueur d'onde. 
Selon la figurel-1 on remarque que les deux structures (e) et (f) sont depourvues 
de vias, leur attribuant ainsi la propriete d'etre des structures uniplanaires. Ces dernieres 
sont introduites et etudiees theoriquement dans le chapitre suivant. 
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2. Conception des structures a Bandes Interdites Photoniques 
Uniplanaires (BIP-U) 
Ces structures sont generalement constitutes de deux ou plusieurs couches 
conductrices separees entre elles par une ou plusieurs couches de dielectrique. La couche 
conductrice superieure est modelisee sous forme de patchs d'une forme geometrique 
quelconque. L'autre couche est un plan de masse. Ces structures sont qualifiees 
d'uniplanaire a cause du fait que les patchs ne sont pas lies au plan de masse par des 
vias. Cela presente un grand avantage comparativement aux autres structures BIP, 
puisqu'il est possible d'utiliser la technologie des circuits imprimes a une seule couche 
dans le processus de fabrication, ce qui a pour effet de diminuer le cout et le temps de 
fabrication. 
Le comportement electromagnetique d'une structure BIP-U n'est pas stable, car 
la reflexion d'une onde sur une telle surface varie selon Tangle d'incidence et la 
frequence de cette onde. Plusieurs etudes ont ete elaborees durant les annees recentes 
[25, 26] ; les resultats montrent que les structures compactes (de periodes plus petites) 
possedent generalement des coefficients de reflexion plus stables par rapport a Tangle 
d'incidence. L'une des structures les plus connues a ete presentee par F.-R. Yang [7] en 
1999 sous le nom " La structure a Bandes Interdite Photonique Uniplanaire Compacte 
(BIP-UC)" (Figure 2-1). 
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Figure 2-1 La structure a bandes interdite photonique uniplanaire compacte (BIP-UC). 
Dans ce chapitre, l'etude des structures BIP-U sera divisee en deux parties. La 
premiere sera consacree a l'etude des surfaces periodiques sans le plan de masse, basee 
sur la theorie des surfaces selectives en frequence (SSF). Dans la deuxieme, l'approche 
de lignes de transmission sera appliquee afin d'etudier et de modeliser les structures 
avec le plan de masse. 
2.1. Les caracteristiques fondamentales des structures periodiques 
2.1.1 Theoreme de Floquet 
La solution du champ electromagnetique dans une structure est defmie par les 
equations de Maxwell et les conditions aux frontieres. Dans le cas d'une structure 
uniplanaire quelconque (Figure 2-2) ayant les memes proprietes qui se repetent 
periodiquement dans le planxy, on doit resoudre un systeme d'equations differentielles 
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avec des coefficients periodiques. Selon le theoreme de Floquet [27], la solution a ce 
type de systeme est de la forme suivante : 
y/(x + kDx,y + mD) = y/{x + (Jc-l)Dx,y + (m-\)Dv)e 
-j(PxDx+/}vDv) 
y/(x + kDx,y + mDv) = y/{x,y)e 
j(PskDx+PvmDv) (2-1) 
ou k et m sont des entiers representant la position d'un element par rapport a l'element 
de reference. Dx et Dy sont respectivement les longueurs des periodes dans les directions 
x Qty. fix Qtj3y sont des constantes complexes, {/peut representer le champ electrique E, 
le champ magnetique H, la densite de courant electrique / ou de courant magnetique M. 
Figure 2-2 Structure periodique 2D planaire 
2.1.2. Les Modes de Floquet 
Supposons qu'une structure distribuee periodiquement dans une direction et 
supposee infinie dans une autre direction, telle que presentee dans la figure 2-3. Cette 
structure est composee de tiges conductrices de rayon tres petit par rapport a la longueur 
d'onde (suppose infiniment mince ici) et de longueur infinie dans la direction x. Les 
tiges sont placees periodiquement selony et separees d'une distance Dy. 
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Figure 2-3 Structure periodique ID 
En presence d'une onde incidente se propageant dans la 
directions=xsx+ys +zszi un courant electrique sera induit sur chaque tige. D'apres 
l'equation 2-1, le courant induit dans l'element a 1'origine Io et celui dans le rneme 
element doivent respecter la relation suivante : 
4=V 
-j/3S,mDv (2-2) 
Le Champ E genere par chaque element est le suivant [28]: 
Z0fi ImK>(firm)x (2-3) 
Ou Zo est l'impedance d'une onde plane uniforme dans le vide, /? la constante de 
propagation dans le milieu, J% la fonction de Hankel de deuxieme espece et d'ordre 0, 
et rm la distance entre le m




En appliquant le principe de superposition, le champ diffuse par toutes les tiges 
en ce point devient: 
* m=—cr> 
(2-5) 
La serie dans l'equation 2-5 possede une convergence lente, car le champ total 
doit etre calcule pour un nombre m tres eleve. Afin d'ameliorer la convergence de la 
serie, la sommation de Poisson a ete utilisee [29] et le champ total devient: 
F = u " rg v J „, / J cos 
2D. V ^ 
avec 









L'equation precedente divise l'ensemble des ondes planes en deux termes. Le 
premier terme du membre de droite represente une onde plane generee par un courant 
moyen de Io/Dy se propageant vers l'infmi. Le second terme represente le reste des 
modes de propagation appeles les modes de Floquet. Cette equation converge 
numeriquement pour une certaine valeur de i=Nmax plus petite que celle de m requise 
pour avoir une convergence dans l'equation 2-5. En analysant ce terme, on constate que 
pour Dy tres petit par rapport a la longueur d'onde A (< A/2), la variable aiz sera toujours 
positive. Par consequent, ces modes seront evanescents, ils seront attenues 
exponentiellement en s'eloignant de la surface. 
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La methode d'analyse presentee ici est reliee a l'approche d'expansion d'onde 
plane, car le champ total Exj est presente sous forme d'une serie de Fourier. II est 
important de noter que toutes les solutions du champ reflechi sur une structure 
periodique quelconque seront similaires a celles trouvees dans l'exemple montre ici. II y 
a toujours une partie correspondant a des ondes uniformes et une autre correspondant 
aux ondes evanescentes. L'energie totale de ce champ sera distribute sur l'ensemble de 
ces modes. Cette distribution est caracterisee par la forme geometrique des elements, la 
frequence, la periode et Tangle d'incidence. Si la periode est grande par rapport a X 
(>A/2), aiz sera imaginaire pour plusieurs valeurs de /. En consequence, plusieurs modes 
d'ondes uniformes pourront exister en se propageant dans diverses directions. 
2.1.3. L'impedance de surface 
Le coefficient de reflexion r d'une structure periodique est le rapport du champ 
reflechi Er sur le champ incident Et (dans le cas de la structure precedente Er=ExT). -T 
peut etre calculee differemment en se basant sur l'approche de ligne de transmission, ou 
le comportement de cette structure en presence d'une onde incidente est equivalent a une 
ligne de transmission d'impedance caracteristique f$o (si la structure est excitee dans 
l'air). Cette ligne est chargee par une impedance ZA en parallele. ZA est l'impedance 
propre de la structure periodique. Cette impedance est souvent evaluee en utilisant les 
methodes numeriques comme celles mentionnees dans le chapitre precedent. Dans [30], 
la methode des moments a ete appliquee avec l'approche d'expansion d'onde plane afin 
d'evaluer l'impedance ZA d'une structure periodique bidimensionnelle. Cette structure 
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est composee de dipoles elementaires orientes selon z comme illustre dans la figure 2-4. 
Chaque element possede une longueur Al, d'un rayon a et charge par une certaine 
impedance ZL=RL+JXI. D'apres la reference [30], 1'impedance propre de la structure en 
presence d'une onde incidente est donnee par l'equation suivante : 
oo oo -)Pary 




on n ^ *—> 
A''-yx z k.=-°°n=~co 
-iPary A ;2 A/V„ 
ry=.ll- Sx+k^-D. 
x J 
b> +m — 
Ay 
(2-7) 
Dans le cas d'un seul mode reel, ZA sera imaginaire pour toutes les valeurs (k,n) 











D'apres l'equation precedente, on constate que la resistance RA est reliee a cos 6 
(voir figure 2-4). Dans le cas du mode TE, elle augmente avec Tangle d'incidence tandis 
que dans le mode TM, elle est proportionnelle a cos0, done elle diminue si # augmente. 
z 




N % - H '^1 
Mode TE 
Figure 2-4 Structure des dipoles hertziens periodiques 
La partie imaginaire de l'impedance est done la somme des contributions de tous les 
modes restants (les ondes evanescentes): 
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L'impedance propre Z^ deviendra : 
yTEjTM _ riTEjTM -yTEjTM 
(2-10) 
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Le coefficient de reflexion r d'une onde plane incidente sur le reseau est donne dans 
[30]: 
nTE/TM 
rTE/™= ^ f2-i n 
RTE/TM+JXTE/TM+ZL V") 
L'admittance de surface Ys equivalente : 
r>yTElTM 
YTEI™=-Y— o ir> 
s ° 1 .yTE/TM \A-VL) 
D'apres les equations 2-11 et 2-12, l'impedance de la surface equivalente Zs vue 
par une onde plane incidente (Voir figure 2-5): 
rTEjTM _ 1 _ A)\J-X-A +^L) 
^S yTE/TM 2RTE/™ ^S+J^S (2-13) 
lS 
On doit mentionner que RA ne represente pas les pertes dans la surface 
periodique. En fait, RA est la resistance de radiation; elle represente la partie de l'energie 
rayonnee apres reflexion. Par contre, les pertes ohmique RL sont representees par la 
partie reelle de 1'impedance de charge ZL. Dans les simulations suivantes, la resistance 
RL est supposee negligeable. La section 3.2.2 sera consacree a l'analyse des pertes. 
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Figure 2-5 Circuit equivalent de la surface des dipoles periodiques 
Selon les equations 2-8 et 2-9, on remarque que les parties reelle RA et imaginaire 
XA de ZA sont proportionnelles au parametre ry. Ce dernier est un parametre variable qui 
depend de la frequence et de Tangle de l'onde incidente. Cela signifie que T impedance 
Zs sera toujours variable par rapport a Tangle d'incidence. Par ailleurs, on constate 
toujours selon Tequation 2-9 que la variation de ry est moins importante avec des 
periodes Dx et Dz petites par rapport a la longueur d'onde k. Par consequent, XA et Zs 
sont plus stables pour les structures plus compactes. 
2.1.4. Comportement des structures en fente et des structures en ruban 
La structure periodique de dipoles (figure 2-4) etudiee jusqu'ici se caracterise par 
une geometrie relativement simple. Dans le cas de structures ayant des formes 
geometriques plus complexes et plongeant dans un milieu autre que le vide, la 
distribution des courants sur la surface des elements varie selon la geometrie des motifs. 
Des logiciels bases sur des techniques numeriques existent afin de resoudre ce probleme. 
Comme le logiciel Ansoft Designer ® dont Talgorithme est base sur la methode de 
moments periodique (MMP), ce logiciel est utilise pour toutes les simulations presentees 
dans ce travail. 
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Generalement, il existe deux facons pour definir les structures periodiques 
uniplanaire: soit en la definissant a l'aide de fentes coupees dans une surface metallique 
infinie, ou en la definissant a l'aide de rubans metalliques. Ainsi, pour toute structure 
definie a l'aide de fentes, il est possible d'obtenir une structure ruban complementaire 
(et vice-versa), de telle sorte que la superposition des deux structures remplisse 
completement un plan metallique. Un exemple de ces structures est presente dans la 
figure 2-6 (a) et (b). Il decoule du principe de Babinet que deux structures 
geometriquement complementaires presentent des comportements contraires en 
frequence. Par exemple, un filtre bidimensionnel constitue de fentes lineaires 
periodiques presente un comportement de type passe-bande, dont l'impedance 
equivalente Zs est un circuit LC parallele, alors que son complementaire consistant en un 
reseau de dipoles correspond a un filtre coupe-bande, presentant une impedance Zs 
equivalente a un circuit LC serie [31]. 
Jusqu'a maintenant, plusieurs modeles de SSF definies a l'aide de fentes ou de 
rubans ont ete etudies ; la liste de ces modeles est done exhaustive [30]. La surface 
periodique (sans le plan de masse) de la structure BIP-UC (figure 2-6 (b)) consiste en 
l'une des configurations de la structure en fente, alors que son complement, 
communement appele croix de Jerusalem, (figure 2-6 (a)) est une structure en ruban. 
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Figure 2-6 Exemple des structures en fente et en ruban (a) Une cellule de la surface BIP-UC en 
ruban (le metal represente par la couleur noire), (b) Une cellule de la surface BIP-UC en fente (La 
structure BIP-UC sans le plan de masse), (c) le circuit LC equivalent de BIP-UC en ruban. 
La structure BIP-UC en ruban peut etre modelisee comme deux dipoles croises et 
charges capacitivement a leurs extremites. En presence d'une onde incidente de champ E 
dirigee selon z, seulement les dipoles verticaux sont excites (figure 2-6 (c)). Un champ 
electrique est induit entre les extremites de deux dipoles consecutifs. Comme l'indique 
la figure 2-6(c), l'interstice entre deux dipoles definit une capacite serie, alors que le fil 
central formant le dipole (e.g. en z) se comporte comme une inductance. A la frequence 
de resonance/-, l'impedance du circuit LC serie est nulle et done le courant induit dans 
la SSF est maximal. On s'attend done a avoir un maximum de reflexion. La structure 
fente complementaire de la figure 2.6 (b) devrait quant a elle montrer un minimum de 
reflexion. 
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Figure 2-7 Le coefficient de reflexion simule pour une structure BIP-UC en fente sans le plan de 
masse, (a) r pour le mode TM, (b) la structure simulee avec ses differentes dimensions, (c) r pour le 
mode TE, (d) /'presente dans 1'abaque de Smith dans le cas d'incidence normale, avec 
normalisation par rapport a une impedance de 377Q. 
La Figure 2-7 montre les resultats de simulations d'une structure BIP-UC en 
fente sans le plan de masse. Pour une periode fixe D =DX =DZ =2.42mm, les dimensions 
de la structure montrees dans la figure 2-7 (b) ont ete optimisees afin d'avoir la plus 
petite frequence de resonance fr possible. Les courbes de coefficient de reflexion 
montrent que/,, est centree autour de/=15GHz. Dans les cas d'incidence oblique de 
mode TE, on remarque qu'une discontinuite s'affiche autour def= 22GHz pour un angle 
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d'incidence de 60 degres. Cette discontinuity est causee par un effet de couplage et elle 
sera discutee en detail dans la section suivante. 
2.1.5. Caracteristiques communes des surfaces selectives en frequence 
La theorie des SSF est tres vaste. Nous nous limiterons dans cette section a 
presenter les caracteristiques importantes qui affectent la performance des structures 
CMA constitutes d'une SSF et d'un plan de masse sous-jacent. 
D'apres le theoreme de Foster [32], la reponse de n'importe quel filtre passif sans 
pertes est un ensemble de poles et de zeros alternes le long de l'axe des frequences. 
C'est effectivement dans le cas de la structure BIP-UC (Figure 2-8) ou un zero apparait 
afz= 15GHz, suivi d'un pole afp= 29GHz. Toujours selon le theoreme de Foster, cela 
signifie que la derivee de Ys par rapport a la frequence est toujours positive (dYs/df> 0) 
dans la bande ou la periode D est plus petite que X/2. A partir de la frequence ou D 
devient plus grand que X/2, d'autres modes reels deviennent possibles. L'energie couplee 
dans ces modes est l'equivalent d'une perte dans l'admittance shunt Ys. Dans ce cas, il 




Figure 2-8 La variation de l'admittance normalised Ys/jY0 de la structure BIP-UC fente en fonction 
de la frequence a l'incidence normale (&=0°,gr=0o) et oblique (#=60°,^=0°) 
Dans le cas de la structure BIP-UC (Figure 2-8), a l'incidence oblique de mode 
TE, un pole apparait a la frequence fp=2l.5GHz. Ce pole est cause par le couplage entre 
les dipoles horizontaux et verticaux des cellules resultant un mode dans lequel la 
distribution de courant fait un coude de 90 degres (Voir figure 2-9), soit en empruntant 
un bras vertical et un bras horizontal de la croix [30]. 
Tension 
Figure 2-9 Distribution du courant a la resonance du mode coude en incidence oblique [30]. 
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A l'incidence normale, l'excitation de la structure par l'onde incidente est 
parfaitement symetrique et le mode precedent ne se manifeste pas. A l'incidence 
oblique, le mode « coude » est excite, ce qui cause une perturbation dans la reponse en 
frequence de R Par consequent, le comportement de la structure CMA se deteriore si sa 
frequence de fonctionnement/r/(MC appartient a cette bande. Notons ici que la frequence 
frAMc est differente de la frequence de resonance/rsra de la SSF. 
En general, cette resonance de mode TE a lieu seulement dans certains modeles 
de SSF en fente. Dans le cas des SSF en ruban, ce type de perturbation se manifeste a 
l'incidence oblique de mode TM (Figure 2-10 (a),/=21.5GHz). 
Le couplage entre les fils horizontaux et verticaux dormant lieu au mode 
« coude » peut etre reduit considerablement en imprimant les dipoles verticaux et 
horizontaux sur deux couches differentes (Figure 2-10 (c) et (d)). Or, cette solution est 
applicable lorsque les SSF sont en ruban. Pour les SFS en fente, l'epaisseur h et la 
permittivite er du substrat ajoute doivent etre convenablement choisies afin d'eloigner 
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Figure 2-10 Le coefficient de reflexion simule pour une structure BIP-UC en ruban sans le plan de 
masse, (a) r pour le mode TM, les dipoles sont imprimes sur un seule couche conductrice, (b) Fpour 
le mode TE, les dipoles sont imprimes sur un seule couche conductrice, (c) r pour le mode TM, les 
dipoles sont imprimes sur deux couches conductrices, (d) Fpour le mode TE, les dipoles sont 
imprimes sur deux couches conductrices. 
2.2. Les reflecteurs magnetiques artificiels 
2.2.1. Theorie 
Dans la bande de frequence ou la surface periodique est capacitive (ex : entre 15 GHz et 
25GHz, dans le cas de la structure presentee dans la Figure 2-7) l'impedance equivalente 
de la SSF sans pertes est Zs=jXc- Lorsqu'un plan de masse est place a une distance h de 
cette structure (Voir figure 2-1), avec un substrat suffisamment mince tel que h < Aj/4 
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(Ad est la longueur d'onde dans le dielectrique), la reactance equivalente Xu du substrat 
a la surface (y=h) devient inductive avec: 
X™= l- ° , t a n M ) 2o 
srcos{Ot) 
(2-14) 
r — j3oxcos(0t) est la constante de phase dans la directiony et 0t est Tangle d'onde 
transmise dans le substrat. L'impedance de substrat devient: 
ZJ=%I+JXU (2-15) 
Rd represente les pertes dans le dielectrique. 
L'admittance totale YT de la structure composee d'un plan de masse et d'une SSF 
uniplanaire separes d'un substrat devient: 
VTEITM _ VTEITM VTEITM 
IT -Is +Id (2-16) 
Notons que l'admittance Ys depend egalement des angles d'incidence (0 et <p). A la 
surface de la structure (y=h), 1'impedance de la surface ZT et les moyennes respectives 
des champs tangentiels magnetique et electrique sont reliees par 1'equation suivante 
[22]: 
(Et)(y = h) = ZT(Ht)(y = h) (2-17) 
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Le coefficient de reflexion de la structure periodique avec le plan de masse 
ZT Z0 , | 
x TE 7 7 y- IE \^-YTE 
T ° (2-18) 
7 — 7 r = r ° = | r lz<z> 
Ps.fr, la somme des admittances capacitive i/Xc de la surface selective et 1/Xu 
devient nulle. Si les pertes sont negligeables, l'impedance totale equivalente tend vers 
l'infini (ZTaZo) et le coefficient de reflexion devient unitairer = lZO°. L'onde reflechie 
sur cette surface sera en phase avec celle incidente et le comportement de la surface dans 
une bande autour de fr devient semblable a celui d'un conducteur magnetique parfait 
(CMP). 
2.2.2. Resultats des simulations d'une structure CMA 
La bande d'operation BW d'une structure CMA est souvent definie par la bande des 
frequences ou Tangle de coefficient de reflexions <p varie de +90° a -90°, normalisee par 
la frequence de resonance/,, definie comme la frequence a laquelle (p est nul: 
f ~ f 
BW = -^=^—lfz£^xioo% (2-19) 
J r 
Comme l'impedance de surface Zs et l'impedance de substrat Zd varient selon Tangle et 
le mode d'incidence, le coefficient de reflexion r ainsi que la bande BW seront 
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Figure 2-11 l'angle de coefficient de reflexion <j) de la structure BIP-UC, (a) Mode TM, (b) Mode TE 
A l'incidence normale, la bande obtenue avec un substrat de permittivite relative 
er=l et d'epaisseur /z=2mm est de BW=22%. Dans le cas de TM a 60°, la frequence de 
resonance a ete deplacee de 4.6 GHz par rapport a celle de l'incidence normale et la 
bande reste de meme ordre a savoir BW =18%. Dans le cas d'incidence TE, le 
deplacement de fr est presque nul mais la bande devient plus etroite BW=9.5%. La 
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variation de (j) par rapport aux modes d'incidence oblique est semblable pour toutes les 
structures ; elle est liee a la variation de Zs avec le mode d'incidence. 
En fait, la figure 2-7 montre les effets de la variation de Zs sur le coefficient de 
reflexion FSSF de la surface SSF de la structure BIP-UC (sans le plan de masse). Selon 
cette figure, on remarque que pour la bande comprise entre 15 GHz et 25GHz, la 
variation de rSsF diminue a 1'incidence oblique du mode TM. Par contre, rSsF varie plus 
rapidement avec la frequence a incidence oblique du mode TE. Comme il a ete montre 
precedemment, la resonance de la surface CMA se manifeste a une frequence 
ou l'impedance de la surface SSF correspondante est capacitive. Dans le mode TM, la 
surface SSF reste au voisinage de cette valeur sur une bande plus large que celle du 
mode TE. Par consequent, la bande devient plus etroite dans ce mode lorsque le plan de 
masse est ajoute (Figure 2-11 (b)). 
2.3. Discussion generate sur les structures periodiques uniplanaires 
Dans ce chapitre, l'etude de la structure CMA a ete divisee en deux parties, en 
commencant d'abord par l'etude de la surface conductrice sans le substrat et le plan de 
masse (la surface SSF). On a modelise ensuite toute la structure. Le modele equivalent 
obtenu est base sur la methode de lignes de transmission; il est represente par 
l'impedance de la surface SSF en parallele avec celle equivalente du substrat. Par la 
suite, on a pu montrer que si le substrat est mince, son impedance equivalente devient 
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inductive et la resonance de la structure CMA se manifeste a la bande capacitive de la 
SSF. 
D'autre part, le coefficient de reflexion et la bande de la surface CMA varient 
avec les incidences obliques. En fait, la distribution du courant sur le conducteur se voit 
modifiee. Par consequent, le comportement de la surface SSF ainsi que celui du substrat 
varient selon Tangle et le mode de l'onde incidente. Cette variation est decrite dans les 
equations des impedances equivalentes. 
Dans le chapitre suivant, on s'interessera a montrer que la sensibilite de la 
structure CMA aux variations d'angle d'incidence et de frequence peut etre reduite en 
optant pour des cellules compactes. Deux nouveaux prototypes seront suggeres. Une 
analyse parametrique sera presentee et ils seront compares a d'autres structures 
compactes deja presentees dans la litterature. 
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3. Les structures periodiques compactes 
Comme on a montre dans le chapitre precedent, la stabilite des structures 
periodiques est tres difficile a atteindre pour un grand angle d'incidence 6t, a cause de la 
variation des admittances Ys de la SSF et Yd du substrat. Cependant, il est possible de 
reduire la variation de la partie imaginaire de Ys en utilisant des structures compactes 
ayant des periodes petites par rapport a X. Ceci a pour effet de rendre la structure plus 
stable par rapport a 6t. De plus, la stabilite vis-a-vis Tangle n'est pas le seul avantage 
associe aux structures compactes. Dans Panalyse theorique faite au chapitre precedent, 
les structures etaient supposees infinies. II en etait de meme que pour les methodes 
numeriques utilisees par les logiciels de simulation. Evidemment, il est impossible de 
fabriquer une structure infinie sachant que toute structure reelle est composee d'un 
nombre fini de periodes. Dans ce cas, un phenomene d'onde de surface, non lie a la 
theorie de Floquet, apparait. Ces ondes sont excitees aux limites de la structure 
periodique [34], elles interferent avec les modes de Floquet. Cette interference peut etre 
la source de rayonnement imprevisible et peut augmenter le niveau des lobes 
secondaires. Plus la structure contient de periodes, plus Pimportance relative des 
courants associes aux modes de Floquet est grande, reduisant d'autant le phenomene 
d'interference. 
Dans ce chapitre, on propose deux structures periodiques compactes. Des 
simulations analysant ces prototypes seront presentees. L'influence des parametres 
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physiques sur lews caracteristiques sera etudiee. Finalement, leur performance sera 
comparee avec certaines autres structures presentees dans la litterature. 
3.1. Les structures proposees 
Dans la section 2.2.1 on a montre qu'autour de la frequence de resonance, 
l'impedance equivalente de la surface SSF d'une structure CMA est capacitive (de 
capacite equivalente Q, tandis que l'impedance de son substrat est inductive (de 
capacite equivalente L), si ce dernier est suffisamment mince. L'impedance Z vue par 
une l'onde incidente peut s'ecrire sous cette forme : 
Z = ^ L - (3-1) 
l-LCo)2 
La frequence de resonance de CMA est inversement proportionnelle au produit LC : 
2TL4LC 
Afin de reduire la taille d'une cellule, il est souhaitable de diminuer la frequence 
de resonance en augmentant l o u C tout en gardant la meme periode. L'inductance L 
peut etre augmentee en variant les parametres h ou er (equation 2-14). La capacite C 
peut etre augmentee en optant pour des modeles de SSF ayant une bande capacitive a 
plus basses frequences. La premiere structure que Ton propose consiste a remplacer la 
capacite en gap entre les patchs de la structure BIP-UC en fente par une capacite 
interdigitale (Figure 3-1 (a)). Par consequent, on aura une capacite plus elevee pour le 
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meme espace occupe. Dans la deuxieme structure, la modification proposee consiste a 
augmenter 1'inductance de la structure BIP-UC en ruban, en remplacant les segments 
droits de la croix formee de deux dipoles orthogonaux par une structure en spirale 
(Figure 3-1 (b)). De cette facon, la frequence de resonnance/rsra de la surface SFS sera 
diminuee, i.e. le passage vers la bande ou le comportement de la structure SFS est 
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Figure 3-1 Les structures periodiques proposees avec leurs dimensions respectives (a) La structure 
BIP-Interdigitale (BIP ID), (b) La structure BIP-Spirale (BIP SP). 
3.3.1. Les resultats des simulations 
Les figures suivantes montrent les resultats des simulations des structures 
periodiques infinies ayant la meme taille de cellule BIP-UC montree dans la Figure 2-10 
du chapitre precedent (DBIP UC=DBIP /D=4.24mm). 
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0= o°, <p=0° 
8=30°,<H)° 
e=60°,q>=0o 
Figure 3-2 Le coefficient de reflexion simule pour la structure BIP-ID sans le plan de masse, (a) r 
pour le mode TM, (b) r pour le mode TE, (c) r presente dans l'abaque de Smith dans le cas 
d'incidence normale. 
La bande capacitive de la structure BIP-ID montree dans la figure 3-2 (a) est 
situee entre 8 GHz et 15GHz, alors que celle de BIP-UC originale etait situee entre 
15GHz et 30GHz environ (Figure 2-7 (a) et (c)). Ceci montre l'effet de 1'introduction de 
la capacite interdigitale sur la reduction de la frequence. La structure BIP-SP presentee 
dans la figure 3-3 possede deux bandes capacitives; la premiere se situe autour de 5GHz 
et l'autre entre 10GHz et 23GHz. 
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Figure 3-3 Le coefficient de reflexion simule pour la structure BIP-SP sans le plan de masse, (a) r 
(dB) pour le mode TM, (b) r (dB) pour le mode TE, (c) .Fpresente dans l'abaque de Smith dans le 
cas d'incidence normale. 
Les graphes suivants montrent les resultats des simulations lorsqu'un substrat de 
permittivite relative sr=\ et d'epaisseur /z=2mm est insere entre la SSF et le plan de 
masse. 
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Figure 3-4 L'angle de coefficient de reflexion ^pour la structure BIP-1D (i)=4.2mm), (a) Mode TM 
(^TM), (b) Mode TE(^ E ) . 
La bande de comportement magnetique de la structure BIP-ID se situe autour de 
la frequence de resonance/rS/p./D=10GHz (Figure 3-4). Cette frequence est presque deux 
fois plus petite que celle obtenue par la structure BIP-UC (frBrp-uc=l7.5GHz, Figure 2-
10) et ceci pour la meme periode £)=4.2mm. La periode electrique dans le cas de la 
structure BIP-ID est DBip-iD=0-l4Afr, tandis que celle de la structure BIP-UC est DBIP-
uc=0.25Afr. Par consequent, le nombre de periodes occupees sera double lorsque la 
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structure BIP-ID est utilisee. En plus, on remarque la presence de la double resonance 
aux incidences obliques du mode TE. La deuxieme resonance perturbante est due au 
mode coude qui apparait dans les simulations de la SSF de la meme structure (voir 
figure 3-2 (b)). 
La figure suivante presente les resultats des simulations de la structure BIP-SP en 
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Figure 3-5 L'angle de coefficient de reflexion <j> pour la structure BIP-Spirale (2)=4mm), (a) Mode 
TM (^r„), (b) Mode TE (<M-
La frequence de resonance obtenue pour cette structure est frBip-s
= 6.6GHz qui 
est 62% plus petite que celle de la structure BIP-UC. La longueur electrique de la 
periode de cette structure est Z)g//-.s=0.09/l^. 
Afin d'analyser l'effet de la diminution de la periode sur la stabilite de <j) en 
fonction de la variation de Tangle d'incidence, la taille de la structure BIP-UC a ete 
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modifiee afin d'avoir approximativement la meme frequence de BIP-ID (frBip-iD
=^OGHz 
et /z=2mm). 
Les resultats des simulations sont illustres dans les figures suivantes (Figures 3-6 
et 3-7). 
Frequ s ice GHz 
(a) 
Figure 3-6 Le coefficient de reflexion simule pour une structure BIP-UC sans le plan de masse (de 
periode Z)=9.2mm), (a) r pour le mode TM (^TM), (b) r pour le mode TE (^TE)> (C) r presente dans 
l'abaque de Smith dans le cas d'incidence normale 
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Figure 3-7 l'angle de coefficient de reflexion ^pour la structure BIP-Uniplanaire avec un plan de 
masse (DBip-u=9.2mm), (a) Mode TM (^rM)„ (b) Mode TE (fa) 
Le tableau suivant montre une comparaison entre les structures dans le cas d'incidence 





























Tableau 3-1 Comparaison de stabilite de la frequence de resonance par rapport a l'angle 
d'incidence 6, 
Les resultats dans le tableau 3-1 montrent que le decalage d e / r par rapport a 
l'angle d'incidence est augmente avec la taille de la cellule. Neanmoins, ceci defavorise 
la bande qui voit sa largeur diminuer considerablement. 
3.1.2. Les effets du plan de masse sur l'impedance de surface 
L'analyse des structures periodiques presentee precedemment a l'aide du logiciel 
de simulation Ansoft Designer tient compte rigoureusement du couplage 
electromagnetique entre la surface du SSF et le plan de masse metallique sous-jacent. 
Le modele de circuit equivalent represente la SSF comme une impedance Zs branchee en 
parallele sur une ligne de transmission se terminant par un court circuit. Ce modele ne 
prend en consideration que le mode de Floquet d'ordre 0 pour representer le couplage 
possible entre le plan de masse et la surface periodique. L'equation 2-6 montre que les 
modes de Floquet imaginaires d'ordre superieur restent a proximite de la surface 
periodique. Si le plan de masse est tres proche de cette surface, il y a la possibilite de 
reflexion de ces modes sur cette surface avant qu'ils ne soient suffisamment attenues, 
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induisant ainsi un changement de l'impedance de la surface periodique Zs. Pour cela, 
l'utilisation de la valeur de Zs obtenue en simulant la SSF dans l'espace libre n'est pas 
valide pour des valeurs de h tres petites. En effet, l'impedance Zs peut etre calculee par 
l'equation 2-17 en utilisant r obtenue par les simulations. 
Afin d'analyser l'effet de reflexion des modes de Floquet, les etapes ci-dessous 
ont ete suivies: 
1. Les impedances Zs des surfaces periodiques (sans le plan de masse) des deux 
structures BIP-ID (Z)g/p.ro=4.2mm) et BIP-UC (DBIP-UC=9.2mm), ont ete 
estimees par l'equation 2-12, en se basant sur le coefficient de reflexion r obtenu 
par les simulations. 
2. Pour chaque valeur de h, la frequence de resonance fait en sorte que la somme 
des deux impedances XLD (calculee en utilisant l'equation 2-14) etXs soit nulle, 
a ete determinee. 
3. La frequence de resonance ainsi obtenue est comparee ensuite avec celle obtenue 
par la simulation electromagnetique de la structure complete (avec le plan de 
masse). Les resultats de comparaison sont montres dans la Figure 3-8. 
Figure 3-8 Les frequences de resonance calculees et simulees pour les structures BIP-
UC et BIP-ID pour differentes valeurs de h 
Les resultats presentes ci-dessus montrent que dans le cas de la structure BIP-ID, 
l'equation 2-14 reste valide pour des petites valeurs de h (limite inferieure de 0.5mm) ou 
les valeurs dzfr simulees et calculees s'accordent. Par contre, dans le cas de BIP-UC qui 
a une periode plus grande, l'erreur devient tres grande pour h < 3mm et l'equation 2-17 
n'est plus valide. 
Selon l'equation 2-9, le changement de Zs est lie au facteur d'attenuation^ . Ce 
facteur est toujours plus grand pour des periodes D plus petites. Ceci signifie que pour 
des structures plus compactes, les modes de Floquet d'ordre superieur seront attenues 
fortement en s'eloignant de la surface periodique, reduisant ainsi le couplage avec le 
plan de masse. 
Du point de vue application, l'utilisation d'une petite periode est avantageuse. 
Par exemple, si le CMA est utilise en presence d'elements rayonnants (ex. antennes 
patch) l'adaptation d'impedance de ces elements sera moins sensible a leurs positions 
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relatives par rapport aux elements du motif, grace a la grande attenuation des modes 
d'ordres superieurs. 
3.2. Etudes parametriques 
3.2.1. L'effet de l'epaisseur h et de la permittivite e du substrat 
La largeur de bande BW est un facteur important qu'il faut prendre en 
consideration dans la caracterisation d'une structure CMA. Une bande de 10% est 
generalement suffisante pour la plupart des applications. Cependant, il existe une limite 
maximale qui resulte de la causalite et de la passivite de n'importe quelle structure 
CMA. Selon [33], la bande maximale d'une structure periodique uniplanaire est limitee 
par Pinegalite suivante : 
/Lsin2(/? ,h) 
BW<— ^ — (3-3) 
Aerh 
La figure 3-9 (a) ci-dessous montre que fr diminue lorsque h ou eT augmente. 
Cette diminution est causee par 1'augmentation de l'admittance equivalente du substrat 
(equation 2-14). Par consequent, on utilise souvent des substrats ayant une permittivite 
8r elevee, reduisant ainsi la frequence de resonance et l'epaisseur du substrat. Par contre, 
selon l'inegalite 3-3, 1'augmentation de er s'accompagne d'une reduction de la bande 
BW. 
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(b) (c) 
Figure 3-9 Resultats des simulations d'incidence normale (#=O°,0>=O0) sur la structure BIP-SP pour 
differentes valeurs de h et de e„ (a) la variation de la frequence de resonance/, en fonction de er et 
h, (b) la bande d'operation BWobtenuz. (c) la bande maximale calculee par l'equation 3-3. (Xrd est 
la longueur d'onde dans le dielectrique a la frequence de resonance) 
La figure 3-9 ci-dessus montre les resultats d'analyse parametrique de la 
structure BIP-SP simulee avec des substrats ayant des permittivites er et des epaisseurs h 
differentes. Selon la figure 3-9 (a), on remarque que pour des epaisseurs de substrats 
fixes, les frequences de resonance diminuent en augmentant la permittivite de substrat. 
Pour une frequence de resonance fixe de 4GHz par exemple, l'epaisseur requise du 
substrat de permittivite sr=\ est de hsr=i = \2mm=0.\6Xrd {kra est la longueur d'onde 
dans le dielectrique). Mais, pour un substrat de permittivite sr=4, l'epaisseur requise est 
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h£r=4=3mm=0.0SXrc/. D'apres la figure 3-9 (b), on remarque l'effet de la permittivite sur 
la largeur de bande a/r=4GHz, qui vaut 5^=7=70% et BW£r=4=l%%. 
Le graphe suivant presente les resultats des simulations des structures BIP-UC et 
BIP-ID pour differentes valeurs de h. 
% 
/x„f 
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(b) (c) 
Figure 3-10 les resultats des simulations des structures BIP-UC et BIP-ID pour differentes valeurs 
de h (er=l, 9=0
o,tp=0o), (a) Les frequences de resonance en fonction de h en mm, (b) La bande 
d'operation BWobtenue, (c) La bande maximale d'apres l'equation 3-3 (er=l) 
Selon le graphe 3-10, on remarque que les bandes obtenues restent toujours plus 
petites que les valeurs maximales predites par l'equation 3-3. De plus, on constate que la 
bande de la structure BIP-UC est presque 2 fois plus grande que celle de la structure 
BIP-ID. 
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3.2.2. Analyse des pertes 
Dans les structures simulees jusqu'a present, les surfaces conductrices et les 
couches de dielectrique sont supposees sans pertes. Les pertes dans le dielectrique sont 
liees au facteur de dissipation tan5, qui est predefini selon le type de materiau utilise 
dans les substrats. Les pertes dans les metaux sont representees par la puissance dissipee 
Pd, elle-meme liee aux courants circulant dans le metal: 
P,=I2RM (3-4) 
RM est la resistance d'une piece metallique determinee par la conductivity a et la 
geometrie. Pour une piece metallique planaire, la resistance est donnee par l'equation 
suivante : 
^ ~ ( ^ ) (3-5) 
atw 
Avec / la longueur de la piece, w la largeur et t l'epaisseur. 
Obtenir des structures compactes sans changer la periode provoque souvent la 
complication de la geometrie d'un patch. Dans nos structures, l'integration de la capacite 
interdigitale ou de 1'inductance spirale conduit a 1'introduction de lignes metalliques 
plus etroites. D'autre part, la periode devient electriquement plus petite, done les pertes 
ohmiques deviennent plus significatives. Afin d'analyser ces pertes, des surfaces de 
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conductivity finie ont ete simulees et les resultats sont presenters dans les figures 
suivantes. 
7 8 9 
Frequence (GHz 
12 7 8 9 
Frequence (GHz) 
(a) (b) 
Figure 3-11 les pertes a l'incidence normale (#=0°,^=0°), le substrat utilise est le RT5880 d'epaisseur 
h= 2mm, e,= 2.2 et tgS= 0.0009, les surfaces conductrices sont en cuivre (o=58.106 S/m). (a)UC-BIP 
Z)=9.2mm, (b) UC-Interdigitale Z)=4.2mm 
D'apres la figure 3-11, on remarque que les pertes dans le cas de la structure 
BIP-ID sont deux fois plus importantes que celles de la structure BIP-UC. Cette 
difference est principalement due aux pertes dans la couche conductrice de la SSF, ou la 
periode electrique de la structure BIP-ID est la moitie de celle de BIP-UC. Les pertes 
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Figure 3-12 les pertes a l'incidence normale (^=0°,^=0°), le substrat utilise est le RT5880, sr= 2.2 et 
tgS= 0.0009, les surfaces conductrices sont en cuivre (o=58.106 S/m). (a) BIP-Spirale d'epaisseur de 
substrat h=2mm, D=4mm (b) BIP-Spirale d'epaisseur de substrat h=3mm, D=4mm 
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Dans le cas de la structure BIP-Spirale, les pertes sont plus elevees. La figure 3-
12 (a) montre qu'a l'incidence normale, le signal reflechi sera diminue de plus de 2dB. 
Ceci est valide pour le meme substrat utilise auparavant (RT5880, /z=2mm). 
L'une des fa9ons de reduire les pertes consiste a augmenter l'epaisseur h du 
substrat. Lorsque /z=3mm, les simulations montrent que les pertes totales diminuent 
jusqu'a atteindre -ldB (Figure 3-12 (b)). II est aussi possible de reduire les pertes en 
modifiant les dimensions des lignes dans la cellule. Dans ce cas, il faut prendre en 
consideration les contraintes de fabrication liees a la tolerance. La figure 3-13 suivante 
montre que les pertes pour /z=2mm deviennent comparables a celles du cas /*=3mm 
lorsque les epaisseurs des lignes spirales sont modifiees (Wl=2m\\, J^2=10mil). 
5.5 6 6.5 7 7.5 8 
Frequence (GHz) 
Figure 3-13 les pertes a l'incidence normale (0=Oo,gj=O0), en changeant l'epaisseur des lignes spirale 
(Wl, Wl), le substrat utilise est le RT5880, sr= 2.2 et tgS= 0.0009, les surfaces conductrices sont en 
cuivre (o=58.106 S/m) et l'epaisseur du substrat h=2mm 
A l'incidence oblique, les pertes varient selon le mode de l'onde incidente. Dans 
le cas de la structure BIP-ID, les simulations montrent que dans le mode parallele (TM), 
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les pertes diminuent legerement a l'incidence oblique (Figure 3-14 (a) et (c)). Cette 
diminution est causee par 1'augmentation de la frequence de resonance, ou les 
dimensions electriques deviennent plus grandes. Dans le cas d'incidence oblique de 
mode perpendiculaire (TE), une augmentation de pertes survient (Figure 3-14 (b)). Cette 
derniere est due a 1'excitation instantanee de courants sur les dipoles verticaux et 
horizontaux de la SFS, augmentant ainsi les pertes. Dans ce mode, un autre pic de pertes 
est constate autour de/=8.4GHz; il est cause par une boucle de resonance associee au 
mode de couplage entre les dipoles verticaux et horizontaux. 
7.5 8 B.5 9 9.5 10 ^ 65 7 75 8 85 
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(b) (d) 
Figure 3-14 les pertes dans la structure B1P-ID en changeant l'epaisseur h du substrat et Tangle 
d'incidence 0(<p=O°), Le substrat utilise est le RT5880, sr= 2.2 et tgS= 0.0009 (o=58.10
6 S/m). (a) 
Mode TM, h=2mm, (b) Mode TE, h=2mm, (c) Mode TM, h=3mm, (c) Mode TE, h=3mm 
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Dans le cas de la structure BIP-SP (Figures 3-15 (a) et (b)), les pertes sont plus elevees 
dans les deux cas de mode d'incidence (TE et TM), a cause de la geometrie de la cellule 
ou le courant sera excite simultanement dans les lignes horizontales et verticales 
independamment du mode d'incidence oblique. 
-1.5 -: t : \fi - -1-5 
: ; • ModeTMj-J 
i £.j-2.2 h=3mm 
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(a) (b) 
Figure 3-15 les pertes dans la structure BIP-SP en changeant Tangle d'incidence 0, le substrat utilise 
est le RT5880, er= 2.2, tgS= 0.0009 et A=3mm (o=58.10
6 S/m). (a) Mode TM, (b) Mode TE 
3.3.2 Comparaison avec les autres structures 
Cette partie est consacree a la comparaison de la performance des nouvelles 
structures AMC proposees dans ce memoire avec celle des autres structures uniplanaires 
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Figure 3-16 (a) Structure a dipole periodique imprime, (b) structure a patch, (c) structure optimisee 
par l'Algorithme Genetique (A.G.) 
La premiere structure simulee est trouvee dans [35], elle est composee de dipoles 
orientes dans une seule direction (figure 3-16 (a)). La deuxieme structure est constituee 
de patchs carres [36] (figure 3-16 (b)) et la troisieme presentee dans [37] se caracterise 
par une forme geometrique dont la SSF est optimisee par algorithme genetique (figure 3-
16 (c)). Les structures BIP-ID et BIP-SP sont simulees a nouveau en utilisant les memes 
substrats que ceux des structures auxquelles elles sont comparees. Le tableau suivant 
resume les resultats obtenus : 
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Dimensions de la structure presentees 
dans [35] : 































h= 2mm=0.13/l^, £r=2.2, £>=4.5mm 
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Tableau 3-2 Comparaison avec les structures de reference 
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La comparaison avec les references [35]-[37] montre clairement que les periodes 
des structures BIP-I et BIP-S sont generalement plus petites. 
Les differentes largeurs de bande BW peuvent etre seulement comparables 
lorsque les frequences de resonance des structures sont relativement proches. Selon les 
resultats obtenus (les cases en gris), on remarque que les bandes sont relativement de 
meme largeur, sauf pour la structure presentee dans la reference [37]. La bande de cette 
structure est de BW=72%. Cette derniere est la plus large parmi celles des autres 
structures considerees. La frequence de resonance de cette structure est de 7.6GHz et 
l'epaisseur du substrat /?=5mm=0.22/l^. Cette valeur est tres proche de 0.21rcj, qui est 
l'epaisseur pour laquelle la bande devrait theoriquement etre la plus grande. Avec le 
meme substrat, la structure BIP-S a deux frequences de resonance. Selon le graphe 3-9 
(b), on remarque que la bande de la premiere frequence de resonance peut etre 
augmentee jusqu'a 72% si Ton utilise un substrat de permittivite er=l et d'epaisseur h= 
0.16^. Dans ce cas, la frequence de resonance est 2.8GHz et la periode de cellule DBjp-
sp=0,04Ao- Ceci est avantageux par rapport a la structure precedente ou h=0.22Ard, 
fr=7.6GUzetD=0.Q65A0. 
Finalement, on remarque que la premiere et la deuxieme frequence de resonance de 
la structure BIP-SP sont relativement proches l'une de l'autre. Leurs bandes sont 
suffisamment larges (BW>10%) rendant leur utilisation avantageuse pour les 
applications a bandes multiples. 
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3.4. Discussions sur les resultats obtenus 
Dans ce chapitre, 1'etude des structures uniplanaire compactes a ete divisee en 
trois parties. Dans la premiere partie, on a presente deux structures compactes avant de 
les comparer avec la structure classique BIP-UC. On a montre par la suite l'effet de la 
distance entre le plan de masse et la surface SSF sur la performance de la structure 
CMA. En fait, lorsque la periode est petite, l'effet du couplage avec la SFS sera moins 
important. Ce couplage est cause par les reflexions des modes de Floquet d'ordres 
superieurs. L'attenuation de ces modes en s'eloignant de la SSF sera plus elevee pour les 
structures compactes. Bref, l'avantage des periodes compactes reside dans le fait que le 
design des elements rayonnants ainsi que du reflecteur peut etre realise separement, 
sachant que 1'impedance de la surface de CMA ne sera pas affectee a 1'assemblage. 
Dans la deuxieme partie, une analyse parametrique est presentee. Les effets de 
l'epaisseur h et de la permittivite er du substrat sur la variation de la bande ont ete 
examines. On a montre que pour des valeurs elevees de h, la bande s'elargit. Pour 
reduire l'epaisseur du substrat, des materiaux de permittivite plus eleves peuvent etre 
utilises. Par contre il faut toujours prendre en consideration que la bande est inversement 
proportionnelle a er. Dans l'analyse des pertes, on a montre que les structures compactes 
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presentent des pertes plus elevees a l'incidence oblique. Elles peuvent etre reduites en 
augmentant l'epaisseur h du substrat, ou en changeant les dimensions de la cellule afin 
de reduire les pertes ohmiques. Finalement, par comparaison avec la litterature, on a 
montre que nos structures ont de bonnes performances electromagnetiques; leurs 
periodes sont comparativement les plus petites et leurs bandes de fonctionnement sont 
tres comparable aux autres structures. 
Dans le chapitre suivant, on expose le travail experimental effectue. Un reflecteur 
CMA compose de la structure BIP-ID est fabrique, ainsi que plusieurs types d'antennes. 
La performance de ces deraieres est examinee a proximite de ce reflecteur qui est lui-
meme compare a un reflecteur metallique. Finalement, une nouvelle application utilisant 
la surface CMA sera preposee. 
62 
4. Realisation des reflecteurs bases sur des structures CMA 
Ce chapitre est consacre a 1'etude experimental du comportement des sources 
rayonnantes en presence des structures CMA uniplanaires. Pour ce faire, plusieurs types 
d'antennes ont ete fabriques. Les performances de ces antennes ont ensuite ete 
comparees en utilisant deux types de reflecteurs: un reflecteur metallique en aluminium 
se comportant approximativement comme une surface a conducteur electrique parfait 
(CEP) et un autre constitue de l'une des structures periodiques presentees dans le 
chapitre precedent. Cette structure est concue pour qu'elle se comporte comme une 
surface a conducteur magnetique artificiel (CMA) sur la meme bande de fonctionnement 
que celle des antennes fabriquees. 
Ce chapitre se divise en trois parties. Dans la premiere, on presente les resultats 
experimentaux ainsi que l'analyse theorique d'une antenne dipole rayonnant a proximite 
des reflecteurs. Un modele d'antennes reseau a deux elements, base sur la theorie des 
images, sera presente afm de comparer les resultats des mesures avec ceux obtenus par 
les simulations. Dans la deuxieme partie, on presente les resultats des mesures d'une 
antenne reseau. On demontre ensuite la possibilite d'utiliser les reflecteurs a CMA afin 
de reduire le depointage (en anglais squint) de Tangle du lobe principal de rayonnement 
en fonction de la frequence. Ensuite, on presente un prototype d'une antenne dipole 
alimentee par des cables coaxiaux, et enfin, on montre les resultats des mesures de 
rayonnement de cette antenne lorsqu'elle est positionnee a une distance d tres proche du 
reflecteur (</« A722). 
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4.1. Banc de mesures de champ lointain 
Les diagrammes de rayonnement des differentes antennes presentees dans ce 
chapitre sont mesures a l'aide d'un banc de mesures de champ lointain disponible au 
centre de recherche Poly-Grames. Le systeme de mesure concu par MI Technologies est 
installe dans la chambre anechoi'de. Les antennes et les reflecteurs sont positionnes sur 
une table rotative, ce qui permet de faire des mesures pour differents angles. Les 
diagrammes de rayonnement des antennes testees sont presentes selon le systeme de 
coordonnees spheriques. 
Le gain isotrope de l'antenne est obtenu en dBi, en utilisant les resultats des 
mesures pour des antennes a cornet standard dont le gain est connu. Les cornets a gain 
standard utilises sont ETS Lindgren 3160-05 et 3160-06 pour les bandes de 
fonctionnement entre 3.95 - 5.85 GHz et 5.85 - 8.2GHz respectivement. 
4.2. La structure de reflecteur a CMA realisee 
Le substrat du reflecteur a CMA est compose de deux couches de dielectrique 
(Figure 3-1). La couche superieure est tres mince /z/=5mil=0.127mm, elle est constituee 
de Polyimide de permittivite relative er=3.5, de permeabilite relative jur=l et de facteur 
de dissipation ^c*=0.008. La couche inferieure est d'epaisseur /?2=3mm, elle est 
constituee de Rohacell 51 de type IG (Industriel garde) de la compagnie Rohm. Ce 
substrat possede une constante dielectrique tres pres de celle de l'air et possede de faible 
pertes dielectriques (er=1.09, jj.r=l et tg£=0.0004 aj=6 GHz). La surface periodique est 
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composee de cellules BIP-ID de memes dimensions que celles presentees dans la 
figure 3-1 de chapitre precedent (Voir figure 3-1). Elle est imprimee sur la couche de 
Polyimide. La permittivite elevee de Polyimide permet d'augmenter la valeur de 
capacite interdigitale, ce qui a pour effet de diminuer la frequence de resonance. La 
basse permittivite de la couche de mousse sert a augmenter la bande (Voir section 3.2.1). 
Le reflecteur de grandeur maximale qu'il a ete possible de fabriquer a des dimensions de 
16x9.6 cm et les couches conductrices sont en cuivre. Le resultat de simulation presente 
dans la figure suivante correspond a une onde plane arrivant a incidente normale sur une 
structure periodique infinie. 
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Figure 4-1 (a) La structure PIB-ID fabriquee, (b) l'amplitude du coefficient de reflexion Sn, (c) la 
phase de SI 1. 
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Selori la figure 4-1 (c), La frequence de resonance obtenue par simulation est 
fr=6.84GHz et BW=\0%. Notons ici que le plan de reflecteur est dans le plan xz (Figure 
4-1 (a)), ce qui differe de la convention montree dans les chapitres precedent. Cette 
orientation sera appliquee partout dans ce chapitre. 
4.3. Le comportement d'un element rayonnant a proximite de la 
surface CMA 
4.3.1. Analyse theorique 
La conception d'antenne doit prendre en consideration l'environnement dans 
lequel cette antenne est utilisee. En effet, 1'adaptation de cette antenne est affectee par le 
phenomene de couplage avec les elements entourants, comme le support, le couplage 
mutuel avec d'autres antennes, le circuit d'alimentation, etc. [38]. Dans le cas des 
antennes membranes, le couplage entre chaque element et le reflecteur doit etre pris en 
consideration car c'est l'un des facteurs principaux affectant l'efficacite des elements 
rayonnants. L'efficacite de rayonnement er est le rapport entre la puissance rayonnee 
Pray et la puissance nette fournie a l'element PIN, elle peut s'ecrire sous forme de 
1'equation suivante : 
Dans le cas d'un reseau infini d'elements rayonnants sur une surface CMA, ces 
elements peuvent etre modelises par une source de courant J. Cette source sera en 
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parallele avec l'impedance equivalente Zj (Figure 4-2 (a)). Comme mentionne 
auparavant, Zj est l'impedance de la structure a CMA correspondant approximativement 
a celle d'un circuit LC parallele. En presence de la source J placee a une distance d de 
cette structure, une partie de l'onde electromagn^tique emise par la source sera reflechie 
sur la surface de la structure a CMA pour ensuite s'additionner a la partie rayonnee vers 
le haut. Ceci se traduit par la superposition de deux courants relatifs a ces deux parties et 
dont la somme est le courant J [39] : 
J = Jimg+Hray=xJ0S(y-J) (4-2) 
Ou J- =EIZT est le courant d'image excite sur la surface de CMA en negligeant les 
pertes dans le dielectrique et les conducteurs, ainsi que les pertes sous forme de courants 
de surface. H —EIZ0 represente le champ rayonne dans l'air. Le modele de circuit 
equivalent devient une resistance TJ (dans l'air TJ=ZO=377Q ) en parallele avec J et ZT 
(Figure 4-2 (a)). Si d«X/4 et la frequence utilisee se situe a l'exterieur de la bande de la 
structure BIP ou l'impedance Zj tend vers zero, la partie reflechie de l'onde sera en 
antiphase avec celle rayonnee directement vers le haut. En consequence, la puissance 
rayonnee sera reduite. 
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Figure 4-2 Modele de circuit equivalent d'une source de courant infinie et son image, (a) le circuit 
equivalent d'une source rayonnante a proximite d'une structure a CMA, (b) Pimpedance 
normalisee ZT (l'impedance ZT divisee par l'impedance de l'air Z0 de la structure sans pertes) 
L'equation 4-2 s'ecrit egalement sous la forme: 
j = A+A (4-3) 
L'efficacite de rayonnement etant reliee a la quantite d'energie fournie a 
l'impedance caracteristique Zo representant l'espace libre, elle sera maximale lorsque 
l'impedance ZT tend vers l'infini. Cette impedance a son tour devient maximale a la 
frequence de resonance fr. L'impedance de surface normalisee zT peut etre calculee en 
utilisant l'equation 2-18 ou a l'incidence normale (^=0°) on a: 
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*r=^£ (4-4) 
La figure 4-2 (b) montre la variation de l'impedance de la structure BIP-ID en 
fonction de la frequence. On remarque que zT=ZT/Zo —>°o a /=/r=6.84GHz. A cette 
frequence, l'efficacite est maximale puisque le courant dans la resistance est maximal et 
toute l'energie de la source est rayonnee. C'est pourquoi les structures a CMA sont 
souvent nominees des structures a haute impedance. Lorsque/=6.5GHz ou/=7.15GHz, 
la variation de phase de T est de 90 par rapport a une surface a CEP (voir Figure 4-1), 
ZT=ZO et l'efficacite (Voir equation 4-1) devient la moitie de sa valeur maximale. 
II faut noter que dans 1'analyse precedente on a suppose que la source de 
rayonnement est une source de courant 2D, uniforme en phase est en amplitude. 
L'augmentation de l'impedance de surface est due ici a 1'augmentation de la valeur 
imaginaire de ZT, puisque les pertes dans le CMA ont ete negligees lors de la simulation. 
4.3.2 Mesures de S l l d'une antenne dipole dans l'espace libre 
La methode de caracterisation proposee ici sert a fabriquer un element rayonnant 
afin d'analyser son comportement sur le reflecteur CMA, Cet element est un dipole 
concu pour fonctionner dans la meme bande que la structure BIP-ID montree dans la 
figure 4-1. Les dimensions physiques de l'antenne sont montrees dans la figure 4-3 (a). 
Elle est imprimee sur un substrat Rogers 5880 (er=2.2, //=1, ?gc>=0.0009) d'epaisseur 20 
mils (0.508 mm). Un symetriseur (balun) est ajoute a la ligne de transmission de 
l'antenne afin de pouvoir la brancher a un cable d'alimentation coaxial. Les resultats des 
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simulations et des mesures de facteur Su de l'antenne (lorsqu'elle est dans l'air) sont 
presentes aux figures 4-3 (a) et (b). 
(a) (b) 
Figure 4-3 Les resultats des simulations de l'antenne dans l'espace libre faites par le logiciel Ansoft 
Designer ainsi que les mesures du facteur Slt de l'antenne fabriquee, (a) Sn presente en dB et 
dimensions de l'antenne dipole fabriquee, (b) Su presente dans l'abaque de Smith. 
Les resultats presentes dans la figure 4-3 (a), montrent que l'antenne dipole a une 
bande de 1.4GHz (5.8GHz - 7.2GHz) ou le facteur 5";/ reste inferieur a -lOdB. Cette 
bande correspond ala bande de fonctionnement de la structure BIP-ID presentee dans la 
figure 4-l(entre 6.5GHz et 7.15GHz). 
4.3.3. Mesures de S l l de l'antenne avec le reflecteur CMA 
La figure suivante montre le changement du coefficient de reflexion Su lorsque 
l'antenne dipole est a une distance Jdu reflecteur BIP-ID et parallele a celui-ci. Pour des 
distances d variant entre 1.5 mm et 11 mm (0.03/U.^G//Z et Q.25A.6.84GHZ), les resultats des 
mesures de Su sont compares avec ceux obtenus en remplacant le reflecteur BIP-I par 
un reflecteur d'aluminium (approximant un CEP) de memes dimensions (16x9.6 cm). 
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i.5 6 6.5 7 7.5 5.5 6 6.5 7 7.5 
Frequence (GHz) Frequence (GHz) 
(a) (b) 
Figure 4-4 Les resultats des mesures du facteur Sn pour differentes valeurs de d, (a) dans le cas 
d'un reflecteur a CMA (Structure BIP-ID), (b) Dans le cas d'un reflecteur en aluminium 
Selon la figure 4-4 (a), on remarque que dans le cas du reflecteur CMA, Sn 
diminue au moins de 4dB (a fr=6.84GHz) par rapport a celui mesure avec le reflecteur 
en aluminium (la figure 4-4 (b)). Cela est coherent avec l'analyse d'efficacite presentee 
auparavant, ce qui signifie que l'energie rayonnee dans le cas des reflecteurs CMA est 
plus elevee, et ce meme pour des petites valeurs de d. De plus, on constate qu'avec le 
reflecteur CMA, l'antenne reste adaptee sur une bande de frequence autour de 5.9GHz. 
Cette bande s'elargit avec 1'augmentation de d, lui conferant ainsi une largeur superieure 
a celle mesuree avec le reflecteur metallique. Ceci est du au couplage de deux 
resonateurs a faible facteur de qualite representes par l'antenne et son image. Par 
consequent, une augmentation dans l'efficacite de rayonnement est obtenue [40]. 
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4.3.4. Mesures des champs lointains 
4.3.4.1. Comparaison des resultats de mesures entre un reflecteur metallique 
et un reflecteur CMA 
Le comportement des surfaces CMA est generalement etudie en presence d'une 
onde plane incidente, ou les antennes emettrice et receptrice sont positionnees a une 
distance de plusieurs longueurs d'onde par rapport au reflecteur [41]. Ce comportement 
ne peut pas etre le meme lorsque 1'element rayonnant est tres proche du reflecteur. En 
effet, les surfaces equiphase des ondes emises par l'antenne dans ce cas ne sont pas 
planaires et Tangle d'incidence n'est pas uniforme sur toute la surface reflectrice. De 
plus, etant donne que les proprietes de reflexion du CMA varient fortement en fonction 
de l'onde d'incidence, il n'est pas possible d'appliquer rigoureusement la theorie 
classique des images, comme on pourrait le faire pour un CEP ou un CMP. En 
consequence, le comportement de la surface a CMA ne peut etre uniforme et les effets 




Figure 4-5 Le gain de l'antenne mesure (en dBi) a une distance d=Af/4=llmm (/r=6.84GHz). (a) 
gain dans le plan H de l'antenne avec un reflecteur metallique, (b) gain dans le plan E avec un 
reflecteur metallique, (c) gain dans le plan H avec un reflecteur CMA, (d) gain dans le plan E avec 
un reflecteur CMA 
Pour examiner ce phenomene, l'antenne a ete positionnee a une distance d=XfrIA 
(~llmm) des surfaces reflectrices (CMA et metal). Dans les deux cas, le champ lointain 
a ete mesure dans les plans de rayonnement E et H du dipole. Les resultats des mesures 
sont presentes dans la figure 4-5. Notons que la distance da ete choisie pour favoriser le 
rayonnement dans la direction #=0° dans le cas du reflecteur metallique a la frequence fi-
de 6.84GHz. On remarque une largeur de faisceau plus faible dans le plan E 
comparativement au plan H, ce qui resulte simplement du facteur d'element du dipole. 
Dans le cas du reflecteur metallique et selon les figures 4-5 (a) et (b), on remarque que le 
gain de l'antenne varie entre 0 et 4 dBi sur la plage de frequences entre 5.5 GHz et 7.2 
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GHz. Ce gain est maximal entre 5.5 et 6 GHz puisque l'antenne est mieux adaptee sur 
cette bande (figure 4-4 (b)). 
D'apres les figures 4-5 (c) et (d), on constate que le gain dans la direction #=0° 
diminue graduellement en augmentant la frequence vers / - . Lorsque/=/ r=6.84GHz, le 
rayonnement est annule completement et le gain devient plus petit que -12 dB. Cela est 
du au fait qu'autour de cette frequence, la phase du coefficient de reflexion de la surface 
a CMA s'annule (<PCMA=0). Done, dans le plan y=d l'onde reflechie sera en antiphase 
par rapport a celle qui est rayonnee par le dipole vers le haut. {<j>T = — + <PCMA
 =7 r)- (-)n 
peut done conclure que pour la direction 0=0° la theorie des images predit bien le 
comportement de l'antenne. 
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Figure 4-6 variation de I'angle de gain maximal OGMOX en fonction de la frequence, (a)-(g) les courbes 
de gain (polarise et contra-polarise) de l'antenne mesure en dBi, dans les deux cas des reflecteurs 
(AMC et metallique), (h) la variation de Tangle 8QMUX a v^c la frequence correspond au reflecteur 
CMA 
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Dans les figure 4-5 (c) et (d), on constate un autre phenomene interessant; Tangle 
de gain maximal OGMOX varie avec la frequence dans l'intervalle entre 5.5GHz 
et 7.1GHz. La figure 4-6 montre les diagrammes de rayonnement pour les composantes 
de champ co-polarise et contra-polarise de l'antenne dans le plan H pris a differentes 
frequences. A la frequence f=6.3GHz (figure 4-6 (a)), on remarque une legere chute dans 
le gain a #=0° dans le cas du reflecteur CM A. L'angle de gain maximal OGMOX est alors 
de 40° (I OGMOX I =40°) par rapport a la normale ; le gain a cet angle est d'environ 3dBi. 
On remarque que I OGMOX I augmente avec la frequence (figure 4-6 (a)-(g)) et a J= 
7.1GHz il atteint 64°. Les valeurs positives et negatives de OGMOX dans la bande 5.5GHz-
7.1GHz, pour le cas du dipole au-dessus du CMA, sont presentees dans la figure 4-6 (h). 
La variation de OGMOX obtenue est IA OGMOX I =24°. 
Le gain maximal de l'antenne est du meme ordre que celui obtenu dans le cas 
d'un reflecteur metallique. Le niveau de gain contra-polarisation devient plus fort a la 
frequence de resonance/-, cependant ce niveau reste inferieur a -14dB par rapport au 
gain co-polarise (figure 4-6 (f)). 
4.3.4.2. Resultats des mesures de l'antenne dipole en position diagonale par 
rapport aux axes du plan du reflecteur 
Dans cette section, on montre les resultats des mesures de gain, lorsque l'antenne 
est positionnee a un angle de 45° par rapport aux axes x et z des cellules (Voir figure 4-7 
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6.5 7 7 5 " " 5.5 6 6.5 7 7 - 5 , J O ' v 
Frequence (GH2) (dBi) Frequence (GHz) (aBi) 
(b) (c) 
Figure 4-7 le gain de l'antenne en position diagonale mesure a une distance d=Afr/4=llmm 
(fr=6.S4GHz). (a) schema de l'antenne mesuree en dessus du reflecteur.(b) gain dans le plan H avec 
un reflecteur CMA, (c) gain dans le plan E avec un reflecteur CMA 
Le gain co-polarise mesure dans les deux plans E et H est presente dans les 
figures 4-7 (b) et (c) respectivement. Ces dernieres montrent que la forme du lobe reste 
tres semblable a celles obtenues aux resultats precedents. Cette experience a mis l'accent 
sur le comportement des antennes vis-a-vis de leur distribution spatiale dans un plan 
parallele au reflecteur. En effet, les resultats montrent la presence d'une flexibilite a ce 
niveau. 
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4.3.5. Methode des images approximative appliquee au reflecteur CMA 
Le modele de circuit equivalent presente dans la section 4.2.1 est valide pour un 
reseau infmi de sources distributes sur une surface reflectrice. Cependant, les mesures 
presentees dans la section precedente correspondent a une seule source positionnee a une 
distance d d'un reflecteur. II est difficile de predire par les simulations le comportement 
de cette source lorsqu'elle est positionnee en dessus du reflecteur CMA. Cependant, le 
comportement electromagnetique de ce reflecteur peut etre modelise par une autre 
source " image ", dont l'amplitude \r\ et la phase <PCMA sont celles du coefficient de 
reflexion du reflecteur FQMA- Ce dernier peut etre evalue en utilisant les resultats des 
simulations d'une onde plane incidente a differents angles 6. 
Dans cette section, on propose d'utiliser les valeurs FQMA obtenues, afin d'obtenir 
le facteur de reseau FR de 2 elements composes de l'antenne dipole et son image. Cette 
demarche est valide si on neglige la variation de courant sur la surface de CMA en 
fonction de la distance d. Ceci est generalement correct si l'antenne est faite de fil mince 
et qu'elle est resonante. 
Notons ici que l'antenne dipole est positionnee en parallele avec le plan du 
reflecteur. Elle est orientee selon l'axe x selon le repere montre dans la figure 4-4, ce 
qui signifie que le champ electrique E est parallele avec le reflecteur (done 
perpendiculaire au plan d'incidence) et le plan^z correspond au plan H de cette antenne. 
L'onde incidente est done de polarisation TE. 
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En supposant que la theorie des images puisse s'appliquer, le modele equivalent 
de la source et son image sera un reseau compose de deux elements separes par une 
distance D=2d. Le facteur de reseau FR2 de ces deux elements est donne par 1'equation 
suivante : 
pj^ =\Y\J^CM4 -Pdcos{0)) +ej/3dcos(0) ( 4 5 ) 
La surface du reflecteur (y=0) est prise comme reference du reseau et Tangle 9 est 
mesure par rapport a l'axe y. 
Le facteur d'antenne sera done : 
FA =FExFR2 (4-6) 
Ou FE le facteur d'un element. Dans le plan H du dipole FE = 1, 
Le facteur d'antenne FA devient egal a FR (FA=FR). Le coefficient de reflexion F du 
reflecteur CMA a ete simule pour un angle d'incidence qui varie entre 0° et 80°, dans la 
bande entre 5.5GHz et 7.5GHz. Les valeurs obtenues sont ensuite utilisees avec 
l'equation 4-5 afin de tracer le facteur de reseau normalise. Une comparaison entre les 
resultats obtenus par cette equation est presentee dans la figure suivante. 
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(c) (d) 
Figure 4-8 une comparaison entre le modele analytique de deux elements et les resultats des mesures 
de gain normalise dans le plan H, (a) le gain mcsurc avec </=llmm, (b) le gain obtenu 
analytiquement a l'aide de l'equation 4-6 avec </=llmm, (c) le gain mesure avec </=22mm, (d) le gain 
obtenu avec l'equation 4-6 pour rf=22mm 
Les figures 4-8 (a) et (b) presentent respectivement les mesures du gain 
normalise et les resultats numeriques de FA dans le plan H pour D=X/2. (Remarque: 
dans cette figure, l'echelle de couleur n'est pas en dB, contrairement a la figure 4-5.) 
Les memes mesures correspondantes a D—X sont presentees dans les figures 4-8 (c) et 
(d). Ces figures montrent un bon accord entre le modele mathematique et les mesures. 
Cependant, cette concordance ne peut pas etre parfaite, puisque la structure 
simulee suppose que le reflecteur est infini tandis que le reflecteur fabrique est de 
dimensions tres limitees. On doit done s'attendre a ce que des diffractions sur les bords 
du substrat conduisent a des oscillations se superposant au diagramme de rayonnement. 
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4.4. Stabilisation de Tangle de rayonnement d'une antenne reseau 
alimentee en serie 
4.4.1. Theorie 
Dans beaucoup d'applications, la synthese d'un diagramme de rayonnement 
correspondant specifique (ex : les antennes directionnelles) necessite l'utilisation d'un 
reseau comprenant plusieurs elements rayonnants. Un cas d'interet pratique est celui 
d'une antenne reseau de N elements separes les uns des autres par une distance D, 
excites avec la meme amplitude mais avec une progression de phase a entre les 
elements consecutifs. Dans ce cas, le facteur d'antenne normalise FRs est donne par 
1'equation suivante : 
pR sm{N¥!2) (4_7) 
s ATsin(^/2) 
Ou \j/ est donne par : 
y/-a+P0Dsm6 (4-8) 
PQ est la constante de propagation dans l'air. 
Dans certains types d'applications utilisant les antennes reseaux, il est tres pratique 
d'alimenter les antennes avec un reseau de distribution de type serie, ce qui permet de 
simplifier le systeme d'alimentation et de reduire le volume d'espace occupe. Dans ce 
cas, la phase d'excitation a sera proportiormelle a la longueur L de la ligne de 
transmission qui transporte l'energie entre deux elements consecutifs : 
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a=-BL (4-9) 
Avec Pg—2jrlA,g, le nombre d'onde dans la ligne de transmission. Un exemple des 
antennes reseau alimentees en serie est le reseau de "Patch" presente dans la figure 
suivante (Figure 4-9 (a)). 
RSseau de "Patch" 
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(a) (b) 
Figure 4-9 les antennes alimentees en serie, (a) Quelques types des reseaux lineaires (b) le circuit 
equivalent 
Pour un rayonnement maximal broadside dans le plan perpendiculaire a l'axe du 
reseau, la distance L est generalement choisie autour de Xg (dans le cas de reseau de 
patch), afin d'avoir une excitation equiphase (o=-2Tr) sur tous les elements. Dans le cas 
des antennes dipoles (Figure 4-9 (a)), L est choisie autour de Xgl2, puisque les deux cotes 
de chaque dipole sont alternes entre la couche inferieure et la couche superieure du 
substrat, ce qui cree une phase supplementaire de 180° entre deux dipoles consecutifs. 
L'equation 4-9 devient: 
a = -ft L-7T (4-10) 
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Le circuit equivalent des antennes reseaux (Figure 4-9 (b)) est une ligne de 
transmission chargee par les admittances YA d'elements rayonnants considered 
identiques, en parallele avec une charge d'adaptation YL a la fin de la ligne 
d'alimentation. Chaque element rayonne un pourcentage de l'energie incidente. 
L'energie restante est dissipee dans la terminaison YL. 
En general, 1'utilisation de reseau serie pose une contrainte sur la largeur de 
bande. En effet, la bande de fonctionnement des antennes alimentees en serie est etroite, 
car il y a deviation du faisceau principal, causee par la variation de a avec la frequence. 
L'utilisation de lignes a vitesse de phase nulle utilisant des principes de meta-materiaux 
a ete suggeree pour le reseau d'alimentation [42]. Cette approche s'est averee efficace 
mais seulement pour des reseaux separes d'une distance D electriquement petite et 
n'ayant pas d'interet pratique. 
4.4.2. La deviation de Tangle du faisceau principal d'une antenne alimentee en 
serie 
Dans le cas du reseau d'antennes dipoles (figure 4-9 (b)), en l'absence des 
dephaseurs dans la ligne de transmission et lorsque la frequence / varie autour de la 
frequence centrale/o de l'antenne (f0 la frequence ou Tangle de faisceau principal est 




a = -{2n-\)K^--K (4-11) 
Jo 
Ou n est un entier. De meme la constante de propagation fio devient 
&=-TT (4-12) 
\ Jo 
Xo est la longueur d'onde dans l'air &J=fo- D'apres l'equation 4-7, le gain de faisceau de 
rayonnement est toujours maximal a Tangle 6Max ou y/=-2rrK. En utilisant les equations 
4-11, 4-12 dans 4-8, la deviation de #en fonction de la frequence fo ou 0Max
=Q vers une 
nouvelle valeur ONMOX a/sera : 
J _ NMax ( 4 _ 1 3 ) 
f0 ( 2 « - l ) ^ - 2 D s i n ^ NMax 
Pour illustrer cet effet de depointage, on considere maintenant un cas de figure 
s'approchant d'une configuration experimentale qui sera discutee plus loin. Soit une 
antenne reseau composee de huit antennes dipoles (A^=8), separees entre elles par une 
distance Z)=12mm. Avec une ligne d'alimentation de permittivite effective eejf=233 et 
de longueur L entre les dipoles de 12mm (L=D= 12mm), le diagramme de rayonnement 
theorique obtenu par les equations 4-8 et 4-20 est presente dans la figure 4-10 (a). Dans 
cette figure, on constate la deviation de Tangle du faisceau principal. Cette deviation 
s'annule en s'approchant de la frequence /o=8.18GHz ou L=Xgol2. La validite de 
l'equation 4-12 peut etre verifiee en utilisant les resultats presentes dans la figure 4-10 
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(c). Entre/0=8.18GHz et^6.175GHz, l'angle varie de 0M*=O° jusqu'a 6W=-30°. 
--e> 'NMax-
Figure 4-10 representation graphique de la deviation de l'angle de faisceau principal correspond a 
une antenne de 8 elements alimentes en serie, (a) le diagramme de rayonnement normalise pour un 
reseau serie de huit elements, (b) variation de l'angle du faisceau principal 9Max
 avec la frequence, 
(c) deviation de 9Max entre les frequences f=6.175 (OMOX =-30°) et/fl=8.23 (0Max
=Q°) (Note : le 
diagramme de rayonnement a une symetrie de rotation autour de l'axe x), (d) schema de l'antenne 
reseau de 8 elements 
La variation de 6Max avec la frequence est presentee dans la figure 4-10 (b). 
Selon cette figure, on remarque que lorsque la frequence augmente, l'angle 6Max se 
deplace du cote negatif (cote d'excitation) vers le cote positif "endfire". 
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4.4.3. La reduction de la deviation de Tangle du faisceau principal OMOX en utilisant 
les reflecteurs AMC 
Dans le plan H, le facteur d'antenne des dipoles reseau FAR est le meme que FRs 
(equation 4-7), puisque le facteur d'un seul element (le dipole) FE est unitaire. Si 
l'antenne reseau est positionnee a proximite d'un plan reflecteur, l'effet de l'image doit 
etre pris en consideration et le facteur d'antenne FAR devient: 
F^FExFRzXFFs (4-14) 
Ou FR2 est le facteur de reseau d'un seul element avec son image reflechie par le 
reflecteur (voir section 4.3.5). 
Selon les resultats des mesures de rayonnement d'un seul dipole positionne sur le 
reflecteur AMC (la figure 4-6 (f)), on remarque que Tangle OQMOX de l'un des faisceaux 
principaux (le cote negatif) varie de #GM«=-20O a basse frequence (/=5.5GHz) jusqu'a 
&GMax=-64° a haute frequence (f=7AGHz). On remarque aussi que cette deviation est 
dans le sens contraire par rapport a celle obtenue dans le cas de l'antenne reseau serie 
(Figure 4-10 (b)), ou la deviation commence de 0NMCX~5O° a/=5.5GHz vers 0NMax=A3° 
a/=7.1GHz. 
En combinant ces deux effets, on peut poser l'hypothese qu'en utilisant un reseau 
serie place au-dessus d'un reflecteur constitue d'une surface CMA, semblable a celle 
presentee dans ce chapitre, il serait possible de reduire la deviation de Tangle du 
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faisceau principal de l'antenne dans la region negative, i.e. de #(-90°<#<0o). En d'autres 
mots, la deviation avec la frequence du faisceau du facteur d'element causee par le CMA 
viendrait compenser la deviation causee par 1'alimentation serie du reseau. Des 
simulations et des mesures visant a valider cette hypothese sont presentees dans les 
sections suivantes. 
4.4.3.1. Resultats des simulations 
Dans cette section, on va tenter de verifier analytiquement notre hypothese en 
utilisant les resultats du facteur reseau d'une antenne et de son image FR2 (equation 4-
5). Le facteur de reseau FRs de l'antenne de huit elements alimentes en serie sera celui 
obtenu theoriquement par l'equation 4-10. D'apres l'equation 4-14 et dans le plan H ou 
FE=\, le facteur de l'antenne FAR avec le reflecteur devient: 
eJ(0CMA ~ fidcosifi)) + ejj3dcos(0) ^ x sin(8y//2) ( 4 _ M ) 
J 8 s in (y /2 ) 
Le coefficient de reflexion r utilise est celui obtenu par les simulations (Voir 
section 4.3.5), et y/ est donne par l'equation 4-8. Pour les memes caracteristiques que 
l'antenne reseau presentee dans la section 4.4.2 (N=S, D=L=\2mm, er=233) et avec 
une distance t/=14mm entre l'antenne reseau et le plan reflecteur, les resultats obtenus en 
utilisant l'equation 4-14 sont presentes dans la figure suivante. 
FAR = 1 x 
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Figure 4-11 resultats des simulations presentent la reduction de deviation de faisceau principal 
correspond a une antenne de 8 elements aiimentes en serie, (a) FR2 normalise avec rf=14mm, (b) 
FRS normalise avec N=S, D=L=l2mm et er=2.33, (c) FAR= FR2xFRs, (d) FAR normalise, (e) le 
faisceau a F=6.2GHz et F=6.7GHz de l'antenne reseau des dipoles dans le plan H sans le reflecteur 
(FRsxl), (f) le faisceau a F=6.2GHz et F=6.7GHz de l'antenne avec le reflecteur (FAR normalise), 
(g) le schema du modele, (h) les angles des faisceaux principaux 6Max de FR2, FRS et FAR 
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La figure 4-11 montre les resultats numeriques obtenus par 1'equation 4-14 du 
facteur d'antenne FAR. La figure 4-11 (h) montre une diminution importante (-50%) de 
la deviation de 0Max avec la frequence lorsque le reflecteur CMA est utilise. Dans la 
bande entre 5.5GHz et 6.72GHz la deviation obtenue est de 15° (entre -45° et -30°). 
Tandis qu'a l'absence du reflecteur CMA, la deviation etait autour de 29° (entre -48° et -
19°) sur la meme bande de frequence. Dans la bande entre 6.2 GHz et 6.7 GHz et en 
presence du reflecteur, on remarque que la stabilite de Tangle Bjviax est maximale 
(AGMax^0), comparativement hA0Max~lO° sans le reflecteur CMA (voir figure 4-11 (e)). 
De plus, on remarque qu'a ces deux frequences (Figure 4-11 (f)), on a exactement le 
meme angle 6W=-32°. 
Par rapport au niveau de lobes secondaires, on remarque qu'avec D=12mm, trois 
lobes secondaires paraissent sur la bande entre 5.5GHz et 7.5GHz. Lorsque le reflecteur 
CMA est utilise, on constate une augmentation de 8dB dans les lobes des extremites 
dans la bande entre 6.3GHz et 6.7GHz (Voir figure 4-11 (f)). Cette augmentation est due 
au fait que les deux lobes principaux de FR2 et FRS sont diriges selon deux angles 
relativement loin l'un de l'autre. D'apres la figure 4-11 (h), on trouve qu'a f=6.6GHz les 
angles des faisceaux principaux correspondants a FR2 et FRS sont respectivement a 
#A/at=-60° et 0Max=-22°. Dans ce cas, le gain du faisceau principal de FAR (FR2XFRS) 
sera diminue (voir figure 4-11 (c)). En consequence, l'energie perdue se retrouvera dans 
les lobes secondaires de FRS qui sont coincident avec les lobes principaux de FR2. Selon 
les figures 4-11 (a), (d) et (f), on remarque qu'a la frequence J=6.7GHz les deux lobes 
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principaux de FR2 (cotes positif et negatif de 0) ont un angle I 6MCX I ~70°. Les angles de 
ces deux lobes se superposent avec les lobes secondaires de l'antenne reseau qui se 
situent a #MOX=-80° et a 0Max
=52° (figure 4-11 (e)), ce qui explique l'augmentation de 
ces deux lobes (figure 4-11 (f)). 
La directivite est un facteur important dans la conception des antennes reseaux. 
D'apres une comparaison entre les resultats montres dans la figure 3-10 (e) et (f), on 
constate que le faisceau devient plus directif, ou la bande angulaire de la demie 
puissance devient egale a HPBW6.2GHZ=30° et HPBW6JGHZ=21.5° comparativement a 
HPBWr6.2GHz=^° et HPBW6JGHZ=25.5° sans le reflecteur. Par contre le gain est plus 
faible avec le CM A a cause de l'augmentation du niveau de lobes secondaires par 
rapport au lobe principal. 
4.4.3.2. Resultats des mesures 
Dans la section precedente, on a presente les resultats predits par les simulations 
et les modeles mathematiques qui sont bases sur la theorie d'image et la theorie des 
antennes reseaux. Afin de valider ces resultats experimentalement, une antenne, ayant 
les memes caracteristiques que celle presentee dans la section precedente a ete fabriquee. 
La figure suivante presente les resultats des simulations ainsi que les mesures faites sur 
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Figure 4-12 resultats des mesurcs de 1'antenne a 8 elements alimentes en serie, (a) gain de l'antenne 
avec un reflecteur en aluminium, mesure (en dBi) dans le plan H, (b) le gain dans le plan H (en dB) 
obtenu par les simulations de l'antenne avec le reflecteur CEP ou rf=12mm, (c) le coefficient de 
reflexion Sn mesure, (d) les coefficients de reflexion et de transmission (Sn et S12) obtenus par les 
simulations, le coefficient S12 est obtenu en remplacant l'adaptation de 50Q par un autre port (port 
2), (e) Le schema de l'antenne fabriquee avec ses differentes dimensions, 
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La figure 4-12 montre les resultats des mesures dans le plan H de l'antenne 
lorsqu'elle est positionnee a une distance t/=12mm du refiecteur en aluminium, de 
longueur LR=16 cm et de largeur WR=9.6 cm selon la figure 4-12 (e). Cette antenne est 
constitute de huit elements rayonnants, dont les differentes dimensions sont optimisees 
afin d'avoir le maximum de rayonnement possible. D'apres la figure 4-12 (c), le 
coefficient de reflexion Su mesure montre une bonne adaptation a 1'alimentation. 
Cependant, le coefficient de transmission S12 obtenu par simulation reste autour de -5dB 
dans la bande entre 6GHz et 7.5 GHz (figure 4-12 (d)), ce qui signifie qu'environ 68% 
(1-(10"5/20)2) seulement de la puissance d'entree est rayonnee. La partie restante est done 
dissipee par la charge d'adaptation (une resistance de 50f2) a la fin de la ligne de 
transmission. Neanmoins, le gain d'antenne mesure est de l'ordre de 1 ldBi (figure 4-12 
(a)), legerement plus faible que celui obtenu par les simulations et qui est dans l'ordre de 
13dBi (figure 4-12 (b)). La deviation de Tangle OMOX observee est similaire a celle 
predite par les simulations (figure 4-12(b)) ou par 1'equation analytique de la section 
4.3.4 (figure 4-11 (b)). 
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Dans ce qui suit, le reflecteur metallique a ete remplace par le reflecteur a CMA 
de memes dimensions, l'antenne reseau et le reflecteur sont montres dans la figure 4-13. 
Figure 4-13 Photographie de l'antenne avec le reflecteur. 
Plusieurs mesures ont ete effectuees avec des valeurs de d variant entre d=2mm 
et <i=16mm. Les resultats optimaux, i.e. produisant le moins de depointage sur la plage 
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Figure 4-14 mesures experimentales presentent la reduction de deviation de faisceau principal 
correspondant a une antenne de 8 elements alimentes en serie (a) gain co-polarise dans le plan H de 
l'antenne avec le reflecteur a CMA mesure (en dBi) pour rf=13mm. (b) le meme gain normalise (en 
dB) obtenu par les mesures de l'antenne avec le reflecteur a metallique avec rf=13mm, (c) 
comparaison de gain maximal GMax mesure a l'angle 9Max dans les deux cas (reflecteur metallique et 
a CMA), (d) comparaison de la deviation de l'angle QMax dans les deux cas, (e) Gain mesure a 
/=6.3GHz et/=6.82GHz avec le reflecteur metallique, (f) gain mesure kf= 6.3GHz ety=6.82GHz avec 
le reflecteur a CMA, (g) le meme gain que (e) normalise, (h) le meme gain que (f) normalise. 
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La figure 4-14 (c) montre la variation de gain mesure a Tangle OMQX, sur la bande 
entre^5.5GHz de /=6.2GHz, on remarque qu'avec le reflecteur a CMA le gain co-
polarise de l'antenne est plus eleve. A partir de/=6.2GHz, ce gain devient plus petit par 
rapport a celui du reflecteur CEP et il continue a diminuer lorsque la frequence 
augmente. Dans la figure 4-14 (e), on remarque qu'a la frequence/=6.78 GHz, le gain a 
diminue jusqu'a 6 dB, done 4 dB de moins que celui mesure avec le reflecteur CEP 
(figure 4-14 (d)). De meme, comme il est deja explique dans la section precedente, on 
remarque que de l'energie est perdue vers les lobes secondaires des extremites ou le gain 
de rayonnement a I &\> 60° augmente de 5dB approximativement a/=6.78GHz (figure 
4-13 (g)). A I 0\ < 20° le gain de rayonnement a diminue, cet effet destructif etant cause 
par l'inversion de phase des ondes reflechies avec celles rayonnantes ou J=13mm« X6j$ 
GHz/4etq>cMA*0°. 
En comparant les figures 4-14 (d) et (e), on remarque que le niveau de gain 
contra-polarise a legerement augmente lorsque le reflecteur a CMA est utilise. Or, dans 
les deux cas (avec un reflecteur CEP et CMA), ce niveau reste au moins 12 dB plus 
faible par rapport au gain co-polarise. 
Selon les figure 4-14 (f) et (g), on remarque que le lobe principal de l'antenne 
avec le reflecteur a CMA devient legerement plus directionnel. En effet, Tangle de 
demi-puissance entre /=6.2GHz et y=6.78GHz varie entre HPBW/=6.2GHZ=30° et 
HPBWf=6.7GHz=21.5° dans le cas de reflecteur a CMA, comparativement a 
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HPBWf=6.2GHz=?>\0 et HPBWf=6jGHz='2-5.5° avec le reflecteur metallique. La reduction de 
HPBW est due a la multiplication de deux facteurs reseau dont le lobe principale de 
chacun depointe dans deux sens opposes avec la frequence (equation 4-14). 
Comme les resultats des simulations le montrent, le deplacement du faisceau de 
rayonnement principal de l'antenne est reduit en depit de la diminution du gain et de 
l'augmentation du niveau des lobes secondaries. 
4.5. Conception d'une antenne dipole a profil bas 
La grande majorite des publications traitant de l'utilisation des CMA comme 
reflecteur d'antenne mentionnent qu'un des principaux avantages est que la possibilite 
de mettre les elements rayonnants a une tres faible hauteur au-dessus du substrat. Ceci 
decoule du dephasage nul entre l'antenne et son image. Cet aspect a ete traite dans les 
sections precedentes mais nous n'avons pas fourni d'etude experimental pour le cas de 
tres faibles elevations pour le CMA de type BIP-ID que nous proposons. Les antennes 
dipoles presentees dans les sections precedentes sont imprimees sur un substrat d'une 
certaine permittivite. Nous avons constate que si l'antenne est positionnee a une 
distance tres proche de la structure periodique (<A/10), ses caracteristiques peuvent 
changer en deplacant la bande de fonctionnement. Dans cette section, on presente un 
prototype d'antenne dipole sans substrat dielectrique. Cette antenne est confue a l'aide 
de deux cables coaxiaux est un d'une jonction hybride de 180° jouant le role du 
symetriseur. L'utilisation des lignes coaxiales et l'absence de dielectrique sur le dipole 
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ajoute plus de flexibilite physique dans le design et permet de rapprocher au maximum 
l'antenne a la surface a CM A. 
\; 
s. 
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Figure 4-15 Circuit dephaseur de 180° (a) resultats des simulations de la difference de phase entre 
les portes 2 et 4, (b) resultats des simulations du coefficient de reflexion Sn a la porte 1 et les 
coefficients de transmission entre cette derniere et les porte 2 et 4, S12 et Su. 
Le dephaseur est un circuit 'Rat-Race' concu pour fonctionner a/=6.9GHz. Le schema 
du circuit est presente dans la figure ci-dessus (figure 4-15 (a)). Dans ce schema, les 
quatre portes de ce circuit sont numerotees de Pi jusqu'a P4. La porte isolee P3 est 
adaptee a une charge de 50Q. Pour un signal d'entree par la porte 1 (Pi), le dephasage 
entre les signaux de sortie aux portes P2 et P4 est de 180°. La puissance sortante sera 
egalement divisee entre les portes de sorties. Les resultats de simulations sont montres 
dans les figures 4-15 (a) et (b). 
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Figure 4-16 (a) Schema et photographie de l'antenne mesuree, (b) coefficient de reflexion S u 
mesure, 
Le schema de l'antenne mesuree est presente dans la 4-16 (a). Les sorties P2 et 
P4 du dephaseur sont connectees a deux lignes coaxiales paralleles. Le conducteur 
externe et la gaine dielectrique interne de ces cables sont retires sur une longueur de 
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•̂ <s.9G/fe/4, exposant ainsi le conducteur central de chaque ligne. Ces conducteurs sont 
ensuite plies a 90 degres dans des directions opposees afin de former une antenne dipole 
de longueur l6.9GHz/2»22mm. D,„,=0.3mm et Dext=\.3mm sont les diametres du 
conducteur interieur et du conducteur exterieur respectivement, sr=2.3 est la permittivite 
de la couche dielectrique separant ces deux conducteurs. L'impedance caracteristique de 
ces lignes est Z«50Q. Les deux lignes de transmission de l'antenne sont passees a 
travers le reflecteur par un trou de «4mm de diametre. Ce trou occupe l'espace d'une 
seule cellule de la structure periodique. Apres avoir mis le dipole a une hauteur d&AgsGHz 
/4=llmm au dessus du reflecteur, le coefficient de reflexion de l'antenne dipole a ete 
mesure et les resultats sont presentes dans la figure 4-16 (b). Une bande de 
fonctionnement de 1.5 GHz (BW=20.1% avec Sn< -lOdB) est obtenue entre/=6.7GHz 
et ^8.2GHz. Cette bande est legerement plus large que celle de l'antenne dipole 
imprimee (5^=18.6%) mesuree pour la meme valeur de d=\ 1mm (voir figure 3-4(b)). 
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Figure 4-17 Le gain mesure de l'antenne dipole, (a) mesures de gain co-polarise et contra-polarise 
mesure dans le plan H a f=6.8GHz et f=7.6GHz, (b) le gain dans le plan H entre f=6GHz et f=8GHz, 
(c) et (d) memes mesures que (c) et (d) dans le plan E. Le reflecteur est en aluminium. 
Les figures 4-17 (b) et (d) montrent les resultats des mesures de champ lointain 
dans le plan H et E respectivement. Ces figures peuvent etre comparees a la figure 4-5 
obtenue avec un dipole imprime. Selon ces figures, on remarque que le gain est maximal 
sur les deux frequences y=6.8GHz et/=7.6GHz. II est de l'ordre de 3.5dBi (figures 4-17 
(a) et (c)) avec un niveau de contra-polarisation de -12dBi. 
Dans ce qui suit, on presente les resultats des mesures obtenues pour 
d~^6.9GHz /22=2mm et un reflecteur CMA. 
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Figure 4-18 Le gain dans le plan H lorsque l'antenne est a d=2mm des reflecteurs (Metallique et 
CMA), (a) les mesures de gain polarise et contra-polarise kf=6.6 GHz mesure dans le plan H de 
l'antenne avec le reflecteur CMA et d=2mm, (b) les meme mesures que a dans la bande entre 6GHz 
et 8GHz, (c) et (d) les meme mesures que (a) et (b) en remplacant le reflecteur CMA par un 
reflecteur metallique en conservant d=2mm. 
Les mesures de champ lointain dans le plan H montrent que le gain s'est deteriore 
considerablement sauf dans la bande de comportement magnetique du reflecteur CMA 
(figure 4-18 (b) et (d)). La comparaison entre les deux cas de reflecteurs (CMA et 
metallique) presentee dans les graphes 4-18 (a) et (c) montre qu'une augmentation de 
lOdBi est obtenue dans le cas de reflecteurs CMA, ou le gain varie entre ldBi et 4dBi 
sur une bande de 3.7% centree autour de/=6.6GHz. 
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Figure 4-19 Le gain dans le plan E de 1'antenne a profil bas, (a) les mesures de gain polarise et 
contra-polarise af=6.6 GHz mesure dans le plan E de 1'antenne avec le reflecteur CMA et d=2mm, 
(c) les meme mesures que b dans la bande entre 6 GHz et 8 GHz, (d) et (e) les memes mesures que 
(b) et (c) en remplacant le reflecteur CMA par un reflecteur metallique 
Selon les mesures dans le plan E presentees dans la figure 4-19 (a), on remarque que le 
reflecteur CMA fournit un gain supplemental avoisinant les 10 dB comparativement 
au reflecteur metallique. 
De plus, on remarque que le diagramme de gain est asymetrique; il est plus eleve 
pour les grandes valeurs de 9 positive. Cela est du simplement aux reflexions sur le bras 
du support metallique attache au mecanisme de positionnement situe dans la chambre 
anechoi'de. Les memes deformations ont ete observees pour les mesures dans le plan E 
correspondant au plan metallique (voir figure 4-19 (c)). 
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4.6. Discussion generate sur les resultats experimentaux 
Ce chapitre presente la partie experimental effectuee dans ce memoire. Apres 
une breve analyse theorique decrivant le comportement des elements rayonnants a 
proximite des surfaces CMA, une methode de caracterisation de ces reflecteurs a ete 
proposee. Comme il a ete montre dans le premier chapitre, la methode classique consiste 
a effectuer des mesures bi-statiques du coefficient de reflexion. Pour des raisons 
pratiques, la methode de mesure preposee dans ce chapitre, consiste d'abords a fabriquer 
un element rayonnant de diagramme de rayonnement connu, similaire a celui l'antenne 
dipole presentee au debut de ce chapitre. Le gain de cette antenne a ete ensuite mesure 
une fois que celle-ci est positionnee a une distance de XIA par rapport au reflecteur CMA. 
L'avantage de cette methode est qu'elle nous informe sur le comportement de reflecteur, 
mais aussi celui de l'antenne ainsi que les effets de couplage entre ces derniers. 
On a montre par la suite que les resultats des mesures de gain de l'antenne et du 
reflecteur sont similaires a ceux trouves pour le modele analytique de l'antenne reseau 
de 2 elements. Ces derniers sont l'antenne fabriquee et son image reflechie par le 
reflecteur avec un certain dephasage. Le dephasage a ete determine par les simulations 
effectuees au reflecteur CMA. La concordance entre les deux modeles valide les 
resultats de simulation obtenus par le logiciel Ansoft Designer utilise. 
Le facteur de l'antenne reseau de deux elements a ete ensuite utilise pour trouver 
celui d'une antenne reseau a 8 elements alimentes en serie et positionnee au-dessus du 
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reflecteur. On a montre theoriquement que sur une bande de 400MHz, la deviation de 
Tangle de faisceau principal causee par 1'alimentation serie de l'antenne a ete 
considerablement reduite a 1'introduction du reflecteur CMA base sur la structure BIP-
ID. L'antenne de 8 elements a ete fabriquee et les mesures experimentales sont en 
accord avec les simulations. En fait, sur la bande de 400MHz, la deviation de Tangle de 
faisceau principal a ete reduite de plus de 6°. L'originalite de cette nouvelle application 
consiste a utiliser les reflecteurs CMA afin de modifier la forme du faisceau de 
rayonnement d'une antenne reseau. 
A la fin de ce chapitre, on a presente une antenne dipole concue par des cables 
coaxiaux de petit rayon. L'avantage d'une telle antenne reside dans la flexibilite 
mecanique qu'elle offre. En effet, le circuit d'alimentation compose d'un circuit 
imprime sur un substrat peut etre colle sur le plan de masse en dessous du reflecteur. Les 
cables coaxiaux de cette antenne on ete passes a travers un trou de diametre inferieur a la 
periode (4.2mm) d'une cellule du reflecteur. Cette configuration profite a la fabrication 
d'une antenne membrane tres compacte de Tordre de 5mm d'epaisseur pour une bande 
de fonctionnement dont la longueur d'onde est de Tordre de 45mm. On a montre que la 
performance du reflecteur propose est independante de Torientation de l'antenne; ce qui 
reduit considerablement le processus de fabrication en offrant une independance dans le 
design des elements rayonnants et du reflecteur. 
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5. Conclusion 
Ce travail a ete consacre a l'etude des structures a conducteur magnetique 
artificiel CMA. Ces structures permettent la reflexion d'ondes sans inversion de phase. 
Cette caracteristique a donne naissance a plusieurs applications : leur utilisation comme 
des plans reflecteurs au voisinage d'antennes, leur integration a titre de parois dans des 
guides d'ondes TEM ou bien leur introduction dans la conception des reflecteurs 
polariseurs, etc. 
L'objectif de ce memoire est d'etudier la possibilite de reduire le volume des 
antennes membranes en utilisant les surfaces CMA uniplanaires comme des reflecteurs. 
Pour certaines applications spatiales, les antennes membranes de profil mince favorisent 
1'optimisation d'un systeme mecanique de deploiement, en reduisant notamment le 
volume initial occupe ainsi que les couts et le temps de fabrication associes. 
Les structures CMA uniplanaires sont des surfaces selectives en frequence SSF 
imprimees sur une ou plusieurs couches de dielectriques. Les SSF ont ete etudiees dans 
le deuxieme chapitre et leur comportement par rapport a Tangle et aux modes des ondes 
incidentes a ete investigue. Par la suite, les structures CMA ont ete modelisees en 
utilisant la methode des lignes de transmission. L'etude de ces structures a montre que 
leur miniaturisation conduit favorablement a la reduction de la sensibilite de la bande de 
fonctionnement avec Tangle d'incidence. 
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Deux nouvelles structures compactes ont ete proposees. Neanmoins, les analyses 
parametriques effectuees ont montre que cette miniaturisation a occasionne quelques 
pertes ainsi qu'une reduction dans la bande de fonctionnement. Par consequent, la 
conception de telles structures doit se baser sur l'etablissement d'un compromis entre la 
miniaturisation et les autres performances. 
Une nouvelle methode permettant de caracteriser cette structure en utilisant une 
antenne dipole imprimee a ete proposee. Cette methode est basee sur la theorie des 
images et la theorie des reseaux d'antennes. Une structure CMA a ete realisee avant 
d'etre testee experimentalement. Les differentes mesures effectuees se montrent 
conformes aux resultats des simulations ainsi qu'au calcul base sur le modele propose. 
Une nouvelle application utilisant les structures CMA a ete demontree 
experimentalement. II s'agit de la conception d'une antenne reseau a 8 elements laquelle 
est associee a un reflecteur CMA, resultant en une reduction considerable de la deviation 
de Tangle de faisceau principal avec la frequence causee par 1'alimentation serie de 
V antenne. 
Une autre application consiste en la conception d'une antenne membrane tres 
compacte fabriquee sur la base de cables coaxiaux tres minces, lui conferant ainsi une 
certaine flexibilite mecanique pouvant etre utile dans les applications d'antennes 
deployables. 
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5.1. Travaux futurs 
L'antenne membrane compacte fabriquee, dans le cadre de ce memoire, consiste 
en un seul element. Neanmoins, il est suggere que les eventuels travaux futurs portent 
sur la conception d'un reseau d'antennes membranes, permettant ainsi d'etudier le 
comportement du reflecteur CMA vis-a-vis du couplage subsistant entre les differents 
elements de ce reseau. 
Les simulations sur les structures BIP-S montres dans le troisieme chapitre de ce 
memoire revelent 1'existence de deux frequences de resonances, dont on peut tirer profit 
en concevant des antennes membranes a bandes multiples. 
Dans le quatrieme chapitre de ce memoire, il a ete montre respectivement par le 
modele de deux elements, ainsi que par les mesures experimentales que lorsque 
l'antenne rayonnante est positionnee a une distance de XIA parallelement au plan du 
reflecteur CMA, le rayonnement est nul dans le plan transversal (#=0°). Cependant, si le 
reflecteur est positionne obliquement par rapport a l'antenne ou si la distance de 
separation est differente de XI A, le rayonnement nul sera produit a un angle 6 different de 
0°. En effet, cette caracteristique peut eventuellement reduire le niveau des lobes 
secondaires si elle est appliquee a la conception des antennes reseaux de maniere a 
produire les effets destructifs dans les directions desirees. 
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